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Kurzfassung
Gegenstand der Arbeit sind die Modulation, die Modellbildung und die
Energiesymmetrierung von modularen Mehrpunktstromrichtern sowie der
Aufbau einer Niederspannungs-Modellanlage zum Test von Regelungsver-
fahren.
Die entwickelten Modulationsalgorithmen zeichnen sich durch niedrige
Schaltfrequenz, geringe Spannungsunsymmetrie der Submodulspannun-
gen, schnelle Berechnung und verbesserte eingeprägte Spannungen aus –
dank einer dynamisch bevorzugten versetzten Taktung. Zur Klassifizie-
rung von Modulationsverfahren wird hier die Unterscheidung von später
und früher Submodulauswahl vorgeschlagen. Der vertiefend betrachtete
Fall niedriger Submodulzahlen (n < 20) erfordert Verfahren mit früher
Submodulauswahl, von diesen werden im weiteren fünf Algorithmen ent-
wickelt, implementiert und experimentell erprobt. Eines der entwickelten
Modulationsverfahren nutzt den Freiheitsgrad, der durch Aufteilung der
Schaltflanken auf zwei Submodule entsteht, zur Verbesserung der einge-
prägten Spannung. Die dabei durchgeführte Analyse unsymmetrischer
Submodulspannungen erlaubt die sichere Ausnutzung dieses Freiheits-
grads im gesamten Betriebsbereich auch für andere Modulationsverfahren.
Ein bei der Modellbildung der Zweigenergien neu eingenommener
Standpunkt führt auf ein Stromrichtermodell, in welchem der Laststrom
die Rolle eines zeitabhängigen Parameters annimmt. Das gestattet die
getrennte Betrachtung von Stromrichter und Last, was sich vor allem bei
der späteren (algebraischen) Parametrierung der Systemgrößen für die
planungsbasierte Energieregelung auszahlt.
Das Symmetrierungsproblem der Energieregelung wird mit Hilfe des
zuvor hergeleiteten Energiemodells aufgegriffen. Im Unterschied zu be-
kannten Verfahren werden die Fehlerverstärkungen der Energiefehler-
Rückführung unter Berücksichtigung der Kopplungen eingestellt, wel-
che durch gemeinsame Nutzung des Kreisstroms entstehen, was die 10-
Prozent-Abklingzeit der Energiefehler um 67 % verringert. Für den Fall
ohne Aussteuerung der Gleichtaktspannung konnte außerdem die zeitvari-
ante Fehlerdynamik der Energiefehler-Rückführung in eine zeitinvariante
Darstellung transformiert werden und erlaubt damit erstmals globale
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Stabilitätsaussagen und eine effiziente Optimierung der Polkonstellation.
Eine neuartige planungsbasierte Energieregelung verbessert die Sym-
metrierung mit Hilfe einer Vorsteuerung, die schon während der Überfüh-
rungen zu neuen Arbeitsregimes eine Verringerung der Kondensatorspan-
nungsschwankungen erreicht. Der Aufwand der Steuerungsberechnung
konnte deutlich reduziert werden, und zwar zum einen durch Aufnahme
der vertikalen Energiedifferenz in die vorgegebenen Energien, und zum
anderen durch die Konstruktion von Überführungen, deren Parameter
vorteilhaft voneinander unabhängige Rollen einnehmen. Bei dieser Aufga-
be erlaubt das hergeleitete Stromrichtermodell die bequeme Vorgabe von
vier der sechs Stromrichterenergien, sodass nur zwei durch Integration
bestimmt werden brauchen, was der bisher niedrigsten bekannten Ord-
nung für dieses Problem entspricht. Die entwickelte Steuerung reduziert
die Kondensatorspannungsschwankungen und entlastet die Energiefehler-
Rückführung von der Überführungsaufgabe, wie die für die Messung
durchgeführte Implementierung zeigt.
Ein Parametervergleich der aufgebauten Modellanlage mit typischen
Mittelspannungs-M2Cs belegt die besonders gute Nachbildung der für
die Energieregelung relevanten Verhältnisse im Vergleich zu anderen
Modellanlagen.
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Abstract
The thesis deals with the modulation, the modeling and the energy
balancing of modular multilevel converters as well as the construction of
a low-voltage test bench for the experimental evaluation.
The proposed modulation algorithms offer low switching frequency,
small cell voltage imbalance, fast calculation, and improved injected
voltages thanks to the idea of inherited polarity. In order to classify
modular multilevel converter modulation schemes a distinction between
early and late cell selection is proposed. The further investigation fo-
cuses on modulation for a small number of cells per arm (n < 20) for
which early selection is advantageous. Five such methods are developed,
implemented and tested experimentally on a test bench. The injected
voltage was improved by exploiting a degree of freedom that arises when
the positive and negative edges are assigned to two cells instead of one
cell. A corresponding analysis of the inherent deviations between the cell
voltages enables reliable exploitation of the degree of freedom without
endangering correct termination of the algorithm.
The proposed arm energy modeling results in a converter model that
incorporates the load current as time varying parameter and enables
a beneficial separation of converter model and load model that eases
trajectory planning for both.
The energy balancing problem of modular multilevel converters is
tackled by means of the derived arm energy model. In comparison to
known approaches, the tuning scheme takes into account the coupling
caused by the different circulating current frequency components and
reduces the 10 %-decay-time by 67 %. In case of zero common mode
voltage a transformation of the time-variant error dynamics of the energy
balancing feedback into a time-invariant form enables global stability
proof and efficient eigenvalue optimization.
A novel energy balancing approach based on trajectory planning and
feed-forward circulating current enables a balanced operation even during
transfers between operating regimes. In contrast to the classic approach
of specifying circulating current components and common-mode voltage,
four out of six (transformed) arm energies are specified in order to identify
vii
balanced transfers between operating regimes. The calculation cost for
obtaining consistent energy references has been reduced by specifying
candidate trajectories even for the vertical difference energy, and by using
candidate trajectories whose parameters are responsible for independent
tasks. Thus, only two energies remain that need to be determined via
integration during the planning procedure. This is the lowest known
order of the system to be integrated. As a benefit of this approach,
no balancing error remains, i.e. the task of the balancing feedback is
reduced to compensating parameter uncertainties and disturbances. The
proposed energy references improve the cell voltage balance and relieves
the feedback based energy balancing from the large signal transfer task.
The LC-circuit of the cell capacitors and the arm inductor of the
low-voltage test bench features a similar resonant frequency as reported
for typical medium-voltage designs as a survey of other low-voltage test
benches reveal.
viii
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Teil I
Untersuchungen zum M2C
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1 Einleitung
Der in Abb. 1.1 dargestellte Stromrichter wird meist mit den Abkürzungen
MMC oder M2C des englischen Namens modular multilevel converter
bezeichnet.1 Der M2C in Abb. 1.1 verbindet ein Gleichstromsystem
mit einem Drehstromsystem und wurde 2001 von Rainer Marquardt
erfunden [61, 64]. Das zugrundeliegende Stromrichterkonzept grenzt sich
von anderen Multilevel-Topologien ab, da es in sich folgende Eigenschaften
vereint:
• Die Schaltung besteht aus identisch aufgebauten Submodulen.
• Die Submodule sind nur über zwei Pole mit dem Leistungskreis
verbunden und werden sonst nicht mit Energie versorgt.
• Die Anzahl der Spannungsstufen kann ohne zusätzlichen Aufwand
durch Reihenschaltung einer entsprechenden Zahl von Submodu-
len gewählt werden, weil sich die Kommutierungsstromkreise der
Leistungshalbleiter innerhalb der Submodule befinden.
Jede Phase des M2Cs in Abb. 1.1 besteht aus zwei Zweigen2, die jeweils
aus der Reihenschaltung mehrerer Submodule3 mit einer Zweigdrossel
bestehen. Die Submodule bestehen aus einer Halbbrücke und einem
Kondensator, sodass die Reihenschaltung eine mehrstufige Spannung
ausgeben kann. Wenn ein Modul an der Spannungsbildung beteiligt ist,
steht dessen Kondensatorspannung an den Submodulklemmen an und
der Kondensator wird vom Zweigstrom durchflossen. In diesem Betrieb
wird ein Submodul auch als eingeschaltet oder eingefügt4 bezeichnet.
Wird der obere Schalter aus- und der untere Schalter eingeschaltet, trägt
die Kondensatorspannung des Submoduls nicht zur Spannungsbildung
des Zweiges bei. Diesen Modus bezeichnet man als Bypass, weil der
Kondensator nicht vom Zweigstrom durchflossen wird. In Abb. 1.1 sind
1Im deutschen Sprachraum findet sich für diese Topologie die Bezeichnung Modularer
Multilevel-Umrichter oder modularer Mehrpunktstromrichter.
2Die englische Bezeichnung für Zweig ist arm oder branch.
3Die Submodule werden auch Zellen genannt.
4engl. inserted
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Abb. 1.1: Jede Phase eines M2Cs besteht aus zwei Zweigen, wobei jeweils
einer der Zweige am positiven und der andere am negativen Potenzial der
Gleichstromseite angeschlossen ist. Der gemeinsame Pol ist mit einem Leiter
der Drehstromseite verbunden. Die Zweige sind als Reihenschaltung von n
Submodulen mit einer Zweigdrossel ausgeführt.
Die Submodule bestehen aus einer Halbbrücke und einem Kondensator und
werden in den aktiven Zuständen „Bypass“ oder „Ein“ betrieben, um eine
mehrstufige Spannung einzuprägen.
die Strompfade für den Betrieb in Bypass und im eingeschalteten Zustand
veranschaulicht.
Die zwischen den Submodulklemmen liegenden Dioden aller sechs
Zweige stellen eine Brückenschaltung dar, mit der die Gleichspannungs-
seite und die Submodule von der Drehstromseite (mit geeigneter Strom-
begrenzung) geladen werden können und bieten eine Möglichkeit, den
normalen Betrieb in Gang zu setzen. Danach muss die Spannung der
Gleichspannungsseite mindestens dem Scheitelwert der Wechselspannung
entsprechen, um unbegrenzte Ausgleichs- oder Fehlerströme zu vermeiden.
Der Einsatz von Vollbrücken-Submodulen, deren Schaltung in Abb. 1.2b
dargestellt ist, kann diese Einschränkung beheben. Mit Vollbrücken-
Submodulen steht das Vorzeichen der eingeprägten Spannung als Frei-
heitsgrad zur Verfügung, allerdings auf Kosten einer Verdopplung der
Leistungshalbleiter und entsprechend höherer Verluste. Kurzschlüsse auf
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Abb. 1.2: Anstelle von Halbbrücken-
Submodulen (a) können Vollbrücken-
Submodule (b) eingesetzt werden,
sodass der Stromrichter Kurzschlüsse
auf der Gleichstromseite beherrscht. (a) Halbbrücke (b) Vollbrücke
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Abb. 1.3: Ideale Spannungsbildung am Beispiel einer M2C-Phase und n = 10
Modulen je Zweig: Jedes Submodul hat die Spannung UDC/n, sodass immer
n Module einer Phase ausreichen, um die Gleichspannung bereitzustellen.
Wenn keine Last angeschlossen ist und keine Zweigströme fließen, bleiben die
Submodulspannungen konstant. Schaltet man im oberen Zweig mehr Module
in Bypass und gleicht im unteren Zweig durch Einschalten von Modulen aus,
steigt die Spannung up an.
der Gleichstromseite kann ein M2C mit Vollbrücken-Submodulen alleine
beherrschen, weil Vollbrücken die benötigte bipolare Klemmenspannung
bereitstellen und sich daher insbesondere für einen Einsatz in der HGÜ5
eignen [62]. Diese Arbeit behandelt vorwiegend Halbbrücken-Submodule,
aber viele Ergebnisse sind auch auf Vollbrücken übertragbar.
Die ideale Spannungsbildung lässt sich mit Abb. 1.3 veranschaulichen,
wenn man gleiche Kondensatorspannungen für jedes Submodul annimmt
und zwar so, dass alle n Module eines Zweiges zusammen die Gleich-
spannung UDC ergeben. Wenn keine Last angeschlossen ist und keine
Zweigströme fließen, bleiben die Submodulspannungen konstant, was zu-
nächst angenommen wird. Um die Zweigströme weiter bei null zu halten,
müssen die von den Zweigen einer Phase bereitgestellten Spannungen uq1
5Hochspannungs-Gleichstrom-Übertragung
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Abb. 1.4: Spannungsbildung am Beispiel einer M2C-Phase und n = 10 Modulen
je Zweig: Das Speisen einer Last erfordert Zweigströme, was Spannungs-
schwankungen auf den Submodulkondensatoren verursacht. In der Darstel-
lung wird die Schwankung der Einfachheit halber auf alle Module gleichmäßig
verteilt – tatsächlich beteiligen sich nur die jeweils eingeschalteten Submodu-
le an der Schwankung, während die Spannungen der in Bypass geschalteten
Submodule konstant bleiben. Beim Einprägen der Zweigspannung müssen
die unterschiedlichen Spannungen der Submodule berücksichtigt werden.
und uq2 in Summe die Gleichspannung ergeben. Das erreicht man, wenn
stets n Module einer Phase für die Spannungsbildung herangezogen wer-
den. Schaltet man im oberen Zweig mehr Module in Bypass und gleicht
im unteren Zweig durch Einschalten einer entsprechenden Anzahl von
Modulen aus, steigt die Spannung up. Die maximale positive Spannung up
ist erreicht, wenn im oberen Zweig alle Submodule in Bypass geschaltet
sind und im unteren Zweig alle Submodule eingeschaltet werden. Um
eine negative Spannung up auszugeben, werden im oberen Zweig mehr
Module eingeschaltet und im unteren Zweig durch Submodule in Bypass
ausgeglichen.
Wenn Zweigströme fließen, etwa aufgrund einer angeschlossenen Last,
steigen oder fallen die Kondensatorspannungen je nach Vorzeichen des
Zweigstroms, was die in Abb. 1.4 dargestellte Spannungsbildung mit
schwankenden Submodulspannungen berücksichtigt. Zur einfacheren Dar-
stellung wurde die Spannungsschwankung auf alle Submodule aufgeteilt,
also eine ideale Symmetrierung angenommen. Tatsächlich ändern sich
nur die Spannungen derjenigen Submodule, welche zur Spannungsbil-
dung verwendet werden. Die dadurch entstehenden Abweichungen der
Kondensatorspannungen innerhalb eines Zweiges werden in der Regel
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durch die Modulation in Grenzen gehalten. Die geforderte Spannung kann
durch mehrere Kombinationen eingeschalteter Submodule erreicht wer-
den, womit ein Freiheitsgrad zur Lösung dieser Symmetrierungsaufgabe
gegeben ist: Wenn der gerade fließende Zweigstrom die Submodule laden
würde, werden bevorzugt die Module mit niedrigen Kondensatorspan-
nungen eingeschaltet. Wenn der Zweigstrom die Kondensatoren entladen
würde, werden vorrangig die Submodule mit hohen Spannungen für die
Spannungsbildung verwendet.
Die Modulation verteilt die gespeicherte Energie eines Zweigs ledig-
lich auf dessen Submodule und da der Zweig ein Eintor ist, muss im
stationären Betrieb die Zweigleistung mittelwertfrei sein, wenn man die
Verluste vernachlässigt. Der Verlauf der Zweigspannung uz2 und des
Zweigstroms iz2 in Abb. 1.4 erfüllen diese Forderung, weil die von den
Gleichanteilen aufgebrachte Leistung die zu den Wechselanteilen gehö-
rende Wirkleistung kompensiert. Um eine mittelwertfreie Zweigleistung
im stationären Betrieb sicherzustellen, werden oft Gleichanteile und si-
nusförmige Wechselanteile für die Zweigspannung und den Zweigstrom
angesetzt, weil es die erforderliche Kompensation der Leistungsterme
vereinfacht.
Durch die prinzipbedingten Spannungsschwankungen entspricht die
Summe der eingeprägten Spannungen uq1 + uq2 nur noch im Mittel der
Gleichspannung UDC oder der von den anderen Phasen eingeprägten
Spannungen, was Zweigdrosseln zur Begrenzung der hervorgerufenen
Ausgleichsströme erforderlich macht. Diese Ströme werden Kreisströme
genannt [90], wenn sie innerhalb des Stromrichters fließen. In einem
dreiphasigen M2C gibt es zwei unabhängige Kreisströme, aber bei der
einphasigen Schaltung in Abb. 1.4 gibt es keine Kreisströme. Eine wich-
tige regelungstechnische Eigenschaft des M2Cs, die bei der Regelung
der Zweigenergien auftritt, ist aber auch an der einphasigen Schaltung
ersichtlich und wird im Folgenden erläutert.
Die Stromregelung der zwei unabhängigen Ströme der einphasigen
Schaltung in Abb. 1.4 ist einfach, denn die beiden eingeprägten Zweig-
spannungen uq1 und uq2 bieten sich als Stellgrößen an. Das erlaubt auch
die Regelung des Laststroms ip = iz1− iz2 und verbraucht einen der zwei
durch die Ströme angebotenen Freiheitsgrade, sodass nur ein Freiheits-
grad, nämlich die Summe der Zweigströme, verbleibt, um damit die zwei
Zweigenergien zu regeln. Dieses gravierende Defizit wird durch Konstruk-
tion zusätzlicher Stellgrößen behoben, z. B. mit Hilfe der von zusätzlichen
Wechselanteilen gebildeten Wirkleistungen, deren Nutzen sich allerdings
7
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Abb. 1.5: In einem dreiphasigen M2C ohne äußere galvanische Verbindung
zwischen der Gleichstromseite und der Wechselstromseite fließen fünf un-
abhängige Ströme: Zum Gleichstrom iDC und zu den zwei unabhängigen
Strömen auf der Wechselstromseite (hier i1 und i3) kommen zwei unabhän-
gige interne Ströme, die sog. Kreisströme, wie hier durch die Maschenströme
iK1 und iK2 dargestellt.
Abweichend von den hier dargestellten fünf Maschenströmen, definiert man
die Stromkomponenten in der Regel durch symmetrische Aufteilung der
Ströme auf die Zweige des Stromrichters [89].
erst in einem gemittelten Sinn, also verzögert, auswirkt. Im Falle des
Betriebs aus Abb. 1.4 beispielsweise, kann die zusätzliche Stellgröße durch
eine zur Ausgangswechselspannung up passende Gleichtaktkomponente
der Zweigströme bereitgestellt werden.
In einem dreiphasigen M2C gibt es zwei unabhängige Kreisströme, wie
durch die Maschen in Abb. 1.5 dargestellt. Mit dem Gleichstrom und
den zwei unabhängigen Strömen einer dreiphasigen Last mit isoliertem
Sternpunkt, wie etwa einer Asynchronmaschine, ergeben sich fünf un-
abhängige Ströme und die von den Zweigen eingeprägten Spannungen
erlauben deren Regelung. Die Gleichtaktspannung uNM treibt keinen
Strom und steht als Freiheitsgrad zur Verfügung, selbst bei Regelung
aller fünf Ströme. Die Energieregelung der dreiphasigen Schaltung ist
auch von dem oben skizzierten Stellgrößendefizit betroffen, was folgende
Überlegung zeigt. Durch Regelung der Lastströme verbleiben drei unab-
hängige Ströme und die Gleichtaktspannung, um sechs Zweigenergien zu
regeln, was die Konstruktion von zwei weiteren Stellgrößen erforderlich
macht. D. h., selbst wenn man die Gleichtaktspannung mit einbezieht,
stehen den sechs Energien lediglich vier Stellgrößen gegenüber.
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In der aktuellen Literatur werden die zusätzlichen Stellgrößen am
stationären Betrieb hergeleitet, was die Annahme konstanter Stellgrößen
impliziert. Ein schnelles Abklingen der Energiefehler erfordert naturgemäß
schnelle Änderungen der Stellgrößen, widerspricht aber der zur Herleitung
getroffenen Annahme, was die Wahl der Verstärkungen erschwert und
die prinzipiell erreichbare Dynamik begrenzt. Das verhindert zügiges
Einnehmen des symmetrischen stationären Betriebs nach Lastwechseln
und wirkt sich auf die Auslegung der Submodulkondensatoren aus, da
das Abklingen der zusätzlichen Energieschwankungen zu erheblichen
Spannungsschwankungen führen kann.
Die vorliegende Arbeit ist in zwei Teile geteilt: Teil I besteht aus
den Kapiteln 2 bis 5 und behandelt die Modulation, die Modellbil-
dung sowie das Balancierungsproblem der Energiereglung von M2Cs.
Teil II, also Kapitel 6 und 7, beschreibt die zur experimentellen Erpro-
bung von Modulations- und Regelungsverfahren aufgebaute Modellan-
lage und liefert den Nachweis, dass deren Resonanzfrequenz in dem für
Mittelspannungs-M2Cs typischen Bereich liegt. Beide Teile sind eigenstän-
dig aufgebaut und beziehen sich kaum aufeinander, sodass sie getrennt
gelesen werden können.
Das Einprägen der gewünschten Spannungen durch die Modulation,
das Bereitstellen der gewünschten Ausgangsgrößen durch die Regelung
der Last und die Symmetrierung der Kondensatorspannungen sind die
wichtigsten Aufgaben beim Betrieb des M2Cs. Die Schwerpunkte des
ersten Teils sind diesen Teilaufgaben gewidmet:
Modulation Aus den einzuprägenden Zweigspannungen bestimmt die
Modulation Schaltsignale für die Submodule, wobei die Kondensa-
torspannungen innerhalb der Zweige aneinander angeglichen werden
sollen. Die Herausforderung besteht darin, dies möglichst ohne An-
hebung der Schaltfrequenz zu erreichen.
Die aktuelle Literatur behandelt schwerpunktmäßig die Modulation
mit sehr vielen Submodulen, wie es bei HGÜ-Anwendungen typisch
ist. Das zweite Kapitel betrachtet daher die Modulationsaufgabe
bei niedrigen Submodulzahlen, wie sie z. B. bei Mittelspannungsan-
wendungen typisch sind.
Die von der Modulation eingeprägten Spannungen lassen sich zur
Stromregelung nutzen, wobei die Gleichtaktspannung ergänzt wer-
den muss, um alle sechs einzuprägenden Zweigspannungen zu be-
stimmen. Die Regelung der Last, also das Bereitstellen der gewünsch-
9
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ten Ausgangsgrößen, ist meist eine Strom- oder Spannungsregelung
und geschieht in den zugehörigen transformierten Koordinaten. Die
in dieser Arbeit als gegeben vorausgesetzte Stromregelung lässt sich,
wie z. B. in [45], im ruhenden 0αβ-System oder, wie z. B. in [75], mit
rotierenden 0dq-Koordinaten ausführen. Neben den verbreiteten PI-
Reglern kommen auch resonante Regler [55] sowie modellprädiktive
Regler [81, 10] zum Einsatz.
Modellbildung Die weit verbreitete Bildung von Summen- und Differenz-
größen zwischen den oberen und unteren Zweigen sorgt für eine
Trennung der Lastgrößen von den internen Größen des Stromrich-
ters, wie z. B. den Kreisströmen und geht von der Annahme eines
symmetrischen Aufbaus des Stromrichters und der Last aus. Die
in Kapitel 3 betriebene Herleitung eines schnellen Simulationsmo-
dells des M2Cs rückt von diesen Einschränkungen ab ohne auf die
gewohnten Summen- und Differenzgrößen zu verzichten.
Die weitere Modellbildung in Kapitel 3 wird unter anderem mit
der Motivation betrieben, die Stromregelung der Ausgangsströme
– gleich nach welchem Verfahren – vom verbleibenden Teil des
Stromrichters zu separieren, was auf ein Modell der Zweigenergien
führt. Trotz dieses Fokus ergeben sich relevante Ergebnisse auch
für die Spannungsregelung, was an entsprechenden Stellen erläutert
wird.
Balancierung Das Symmetrieren der Energien zwischen den Zweigen
ist besonders anspruchsvoll, wenn der Laststrom nicht für diesen
Zweck verfügbar ist, weil er gemäß den Anforderungen der Last
geregelt wird, denn dann tritt das oben skizzierte Stellgrößendefizit
auf.
Das vierte Kapitel ist diesem Symmetrierungsproblem gewidmet
und analysiert zunächst die in [45] genutzten, auf Kreisstromkompo-
nenten basierenden Stellgrößen, wobei die Herleitung der Fehlerdy-
namik im Vordergrund steht. Anhand der Fehlerdynamik werden
eigene Einstellvorschriften für die Wahl der Verstärkungen entwi-
ckelt und mit bekannten verglichen.
Im zweiten Teil wird das Symmetrierungsproblem anders angegan-
gen und als Überführungsaufgabe gelöst, mit dem Ziel, die Nach-
teile, welche durch Einschränkung auf einen stationären Betrieb
entstehen, zu beheben. Die zur Lösung der Überführungsaufgabe in
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Kapitel vier herangezogene Trajektorienplanung wird so gelöst, dass
die Gleichtaktspannung möglichst dem für die triplen harmonic
injection erforderlichen Verlauf entspricht.
Einige Teile der hier präsentierten Ergebnisse sind auch in die eigenen
Veröffentlichungen [25, 71] zur Modulation und [21, 22, 23, 24, 26] zur
Modellbildung und Regelung eingegangen.
Im zweiten Teil wird die entworfene Modellanlage behandelt und aus-
gehend von den Besonderheiten beim Test von Regelungsverfahren die
implementierten Schutzfunktionen und die Dimensionierung der Kompo-
nenten dargestellt. Die Messung der Resonanzfrequenz und der Vergleich
mit publizierten Modellanlagen beschließen die Ausführungen des zweiten
Teils.
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2 Modulationsverfahren
2.1 Einleitung
Meist wird die Regelung eines M2Cs in drei Teilprobleme zerlegt:
Modulation für jeden Zweig:
• Einprägen einer gewünschten Summenklemmenspannung
• Symmetrieren der Kondensatorspannungen
Balancierung Symmetrieren der Energien zwischen den Zweigen
Regelung der Last Bereitstellen der gewünschten Ausgangsgrößen
Der erste Schritt, die Modulation, wird in diesem Abschnitt behandelt
und kann für jeden Zweig separat durchgeführt werden, um die Paral-
lelisierbarkeit zu steigern. Zur Lösung der anderen Schritte abstrahiert
man die Zweige, in dem man lediglich die gespeicherte Energie oder die
Summenspannung aller Kondensatoren betrachtet, da die Kondensator-
spannungen innerhalb der Zweige bereits im ersten Schritt symmetriert
werden. Die Lösung der zweiten und dritten Aufgabe sind Gegenstand
späterer Abschnitte. Dort werden lediglich sechs Summenspannungen
oder Energien sowie die Zweigströme herangezogen. Diese Aufteilung ver-
einfacht die Struktur der Signalverabeitung, welche in Abb. 2.1 dargestellt
ist.
Im Gegensatz zu der oben vorgestellten Aufgabenteilung kommen
manche Regelungskonzepte für M2Cs ohne explizite Modulation aus.
Beispielsweise modellprädiktive Verfahren [10, 81, 87], bei denen der
Stromregelfehler in der Kostenfunktion direkt berücksichtigt wird. Ge-
legentlich wird die Modulation für beide Zweige einer Phase des M2Cs
gemeinsam ausgeführt, um sicherzustellen, dass permanent eine feste
Anzahl Submodule je Phase zur Spannungsbildung verwendet werden.
Dann stehen aber nicht mehr alle Stellspannungen für die Stromregelung
zur Verfügung wie bei der separaten Modulation jedes Zweiges.
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Abb. 2.1: Die Zweige können separat moduliert werden, um die vorgegebe-
nen Spannungswerte uqk,ref , k = 1, . . . , 6 einzuprägen. Dies reduziert die
Anzahl der Signalverbindungen und ermöglicht eine parallele Berechnung
der Modulation. In diesem Fall kommt die Regelung mit der Summe der
Kondensatorspannungen jedes Zweiges und den Zweigströmen aus.
Verfahren zum Einprägen einer vorgegebenen Spannung – in diesem
Kontext als Modulationsverfahren1 bezeichnet – müssen mindestens fol-
gende Anforderungen erfüllen:
• Jeder Zweig soll die vorgegebene Spannung innerhalb des möglichen
Spannungsbereichs einprägen.
• Die Kondensatorspannungen der Submodule eines Zweiges sollen
möglichst gleich sein.
Zusätzlich können folgende Anforderungen gestellt werden:
• Ungleiche Kondensatorspannungen sollen möglichst schnell angegli-
chen werden.
1Die Bezeichnung Modulationsverfahren soll hier auch die umfassen, die die Spannung
durch die nächstliegende Stufe annähern, ohne den geforderten Mittelwert z. B.
durch Pulsweitenmodulation zweier benachbarter Spannungsstufen einzuprägen.
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Abb. 2.2: Beispielverläufe einer
PWM mit phasenverschobenen
Trägersignalen (PSC-PWM). Zur
Vereinfachung der Darstellung wird
die gleiche Referenz für alle Trä-
ger angenommen, was der Einstel-
lung kP = 0 im Blockdiagramm aus
Abb. 2.3 entspricht.
Die Wahl der Trägerfrequenz im
Verhältnis zur Grundschwingungs-
frequenz wirkt sich auf den Gleich-
anteil der Submodulleistungen aus,
mit der Möglichkeit, eine gleichmä-
ßige periodische Belastung der Sub-
module zu gewährleisten [42, 93].
0
1
Referenz
s1
s2
s3
s4
0
1
2
3
Zeit
∑
4 k
=
1
s k
• Die für die Sperrschichttemperatur maßgebliche Schaltfrequenz darf
einen festgelegten Maximalwert nicht überschreiten.
• Möglichst wenige Module eines Zweiges sollten gleichzeitig schalten.
• Geringer Implementierungsaufwand, auch bei steigender Zahl der
Submodule.
• Behandlung von ausgefallenen und permanent deaktivierten Sub-
modulen ohne Zusatzaufwand und ohne Verschlechterung der Ei-
genschaften.
Es wurde eine Vielzahl von Modulationsverfahren für M2Cs vorgeschlagen,
wovon einige mit Sortierverfahren arbeiten, wie [29, 53, 91, 103, 40, 36,
56, 107, 45, 96], und andere ohne Sortierverfahren auskommen, wie
[47, 31, 33, 73]. Diese Unterscheidung wird für den folgenden kurzen
Überblick einiger Verfahren beibehalten.
Verfahren ohne Sortierung Die Modulation mit phasenverschobenen
Trägersignalen (PSC-PWM2), bei der jedem Submodul ein Träger und
ein Referenzwert fest zugeordnet wird, kommt ohne Sortierung aus, da
die Submodule durch die Phasenverschiebung der Träger um 2πn gleichmä-
ßig belastet werden. Abb. 2.2 zeigt die PSC-PWM am Beispiel von vier
2phase-shifted carrier pulse width modulation
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Abb. 2.3: Blockschaltbild zur Regelung der Submodulspannungen ohne Sor-
tierverfahren, wie bei Modulation mit phasenverschobenen Trägersignalen
angewandt [33, 73].
Submodulen. Um bei diesem Verfahren die Kondensatorspannungen anein-
ander anzugleichen, wird meist der Spannungsfehler zum Mittelwert aller
Spannungen gebildet und unter Berücksichtigung des Stromvorzeichens
auf das Referenzsignal des jeweiligen Moduls geschaltet [33, 73], wie in
Abb. 2.3 dargestellt. Diese Methode verändert die eingeprägte Spannung
und kann dadurch die Stromregelung verschlechtern, was bei der Wahl
der Verstärkung kP berücksichtigt werden muss [73]. Darüber hinaus
ist die Bandbreite dieser Symmetrierung durch die Trägerfrequenz eines
einzelnen Moduls begrenzt, wodurch sich die Kondensatorspannungen
nur langsam angleichen. Ungünstige Verhältnisse von Trägerfrequenz zur
Grundschwingungsfrequenz der AC-Seite können die Symmetrie der Kon-
densatorspannungen negativ beeinflussen [42]. In [93] wird das Problem,
eine möglichst niedrige Trägerfrequenz zu wählen, in Angriff genommen.
Die Implementierung ist besonders einfach und deren Aufwand wächst
bei steigenden Modulzahlen n moderat, da der Aufwand des Sortierens
entfällt.
Verfahren mit Sortierung Modulationsverfahren mit Sortieralgorith-
mus sind weit verbreitet [15] und gehen auf frühe Veröffentlichungen
[54, 53] zu M2Cs zurück. Das Ein- und Ausschalten der Submodule an-
hand sortierter Kondensatorspannungen gewährleistet eng beieinander
liegende Spannungen und schnelle Symmetrierung, hebt aber die mittlere
Schaltfrequenz an. Die Symmetrierung basiert auf der bevorzugten Ver-
wendung bestimmter Module: Wenn der Zweigstrom die Kondensatoren
laden würde, werden die Module mit niedrigen Kondensatorspannungen
bevorzugt. Wenn der Zweigstrom die Kondensatoren entladen würde,
werden die Submodule mit hohen Spannungen bevorzugt. Die Block-
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(b) Modulation mit früher Submodul-Auswahl
Abb. 2.4: Blockschaltbilder der Modulation mit später und früher Submodul-
Auswahl: Bei der späten Submodul-Auswahl wird die Anzahl ni der einzu-
schaltenden Module unter Vernachlässigung der Unterschiede in den Kon-
densatorspannungen u1, . . . , un berechnet. Die frühe Submodul-Auswahl
ermöglicht die Berücksichtigung der jeweiligen Kondensatorspannung bei
Bestimmung von ni.
schaltbilder zweier weit verbreiteter Modulationsverfahren mit Sortierung
sind in Abb. 2.4 dargestellt und können wie folgt charakterisiert werden:
späte Submodul-Auswahl (Abb. 2.4a) Im ersten Schritt wird nur die
Anzahl ni der Submodule des betrachteten Zweigs bestimmt, die
insgesamt eingeschaltet werden sollen, damit die vorgegebene Span-
nung eingeprägt wird.
Die Submodul-Auswahl erfolgt im zweiten Schritt und wird so
gestaltet, dass sich die Kondensatorspannungen der Submodule
aneinander annähern. Dabei müssen ni Submodule aus allen zur
Verfügung stehenden ausgewählt und eingeschaltet werden.
frühe Submodul-Auswahl (Abb. 2.4b) Im ersten Schritt werden die Mo-
dule anhand ihrer Kondensatorspannungen unter Berücksichtigung
der aktuellen Stromrichtung für den nachfolgenden Schritt geordnet.
Durch Beachtung der Ordnung gleichen sich die Kondensatorspan-
nungen aneinander an.
Im zweiten Schritt wird die Anzahl der Module bestimmt, die zur
Spannungsbildung verwendet werden. Die Module werden in der
zuvor bestimmten Reihenfolge zum Einschalten vorgesehen, bis die
17
2 Modulationsverfahren
gewünschte Spannung erreicht ist.
Die Berechnung der Anzahl ni benötigter Module mittels Rundung, wie
sie das Blockschaltbild der späten Submodul-Auswahl in Abb. 2.4 zeigt,
ist auch von anderen Multilevel-Stromrichtern bekannt [49] und wird
meist als nearest level control (NLC) bezeichnet [88]. Da die Unterschiede
in den Kondensatorspannungen vernachlässigt werden, ergibt sich ni
bei der späten Submodul-Auswahl nur näherungsweise, während die
Spannungsbildung bei der frühen Submodul-Auswahl die Unterschiede in
den Kondensatorspannungen berücksichtigt.
Bei der digitalen Implementierung legt man für die Berechnung der
Blockschaltbilder in Abb. 2.4 eine Aktualisierungsrate fest. Diese Aktua-
lisierungsrate kann höher oder gleich der scheinbaren Schaltfrequenz sein
und muss unter Berücksichtigung der gewünschten Spannungsqualität
gewählt werden. Die Abtastrate muss ausreichend hoch sein, damit alle
verfügbaren Spannungsstufen beim Einprägen einer Wechselspannung
zum Einsatz kommen. Die mindestens notwendige Aktualisierungsrate
steigt demnach mit höherer Modulzahl an, wie [101] für ein Verfahren
mit später Submodul-Auswahl und den Fall hoher Modulzahlen n ≥ 20
zeigt. Die gleichzeitig steigende Rechendauer der Sortierung verschärft
die Implementierungsherausforderung zusätzlich. Eine Lösung besteht
darin, die Sortierung mit geringerer Aktualisierungsrate auszuführen.
Bei sehr hohen Modulzahlen n > 50, wie sie etwa bei HGÜ-Anwen-
dungen auftreten, ist die relative Auflösung der eingeprägten Spannung
hoch genug, sodass die Näherung der geforderten Spannung durch die
nächstliegende Stufe ausreicht. Dann werden die Verfahren in Abb. 2.4
zur direkten Bestimmung der Schaltzustände der Submodule eingesetzt
und die eingeprägte Spannung liegt etwas oberhalb oder unterhalb der
geforderten Spannung. Die Abweichung ist besonders hoch, wenn die ge-
forderte Spannung zwischen zwei benachbarten Spannungsstufen liegt und
wenn die Aktualisierungsrate niedrig ist. Außerdem kann sich der Span-
nungsfehler durch die Unsymmetrie der Kondensatorspannungen weiter
vergrößern, wenn die unterschiedlichen Spannungen nicht berücksichtigt
werden wie bei der späten Submodul-Auswahl. Trotz dieses Fehlers wird
die späte Submodul-Auswahl wegen der einfacheren Implementierung
bevorzugt. Zur schnellen Kompensation dieses Fehlers schlägt [35] die
Rückführung des integrierten Spannungsfehlers und Aufschaltung über
ein Dreipunkt-Glied auf den Eingang des Rundungsblocks in Abb. 2.4a
vor.
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Abb. 2.5: Um die Auflösung der späten
Submodulauswahl in Abb. 2.4a durch
eine PWM zu verbessern, kann der dor-
tige Rundungsblock durch die im Block-
diagramm dargestellte Berechnung von
ni ersetzt werden.
buc
−
PWM
ni
+
Bei kleinen Modulzahlen n < 20 wird der geforderte Spannungsmittel-
wert durch PWM3 mit zwei benachbarten Spannungsstufen eingeprägt.
Die Raumzeigermodulation kann ebenfalls verwendet werden [54, 53],
setzt aber die gemeinsame Behandlung aller Phasen voraus und erschwert
die Parallelisierung auf Zweigebene. Beide Verfahren aus Abb. 2.4 können
durch eine PWM erweitert werden. Bei der späten Submodul-Auswahl
ergänzt man den Rundungsblock in Abb. 2.4a durch eine PWM, die zwi-
schen benachbarten Spannungsstufen moduliert, wie in Abb. 2.5 illustriert.
Da die Berechnung der benötigten Spannungsstufen ni weiterhin auf dem
Mittelwert der Kondensatorspannungen basiert, kann der eingeprägte
Mittelwert vom geforderten Mittelwert abweichen. Der Fehler ist beson-
ders hoch, wenn die Submodule stark unsymmetrische Spannungswerte
aufweisen.
Die frühe Submodul-Auswahl ist nicht von diesem Problem betroffen,
weil dort mit den individuellen Submodulspannungen gerechnet wird,
wenn man die Bereiche zwischen den Spannungsstufen durch eine PWM
abdeckt. Dazu wird ein Zeitfenster mit konstanter Länge festgelegt (in
der Regel die PWM-Periode), innerhalb dessen der Mittelwert der ein-
geprägten Spannung dem geforderten Spannungswert entsprechen soll.
Außerdem werden ein [91, 54] oder zwei [95] Submodule ausgewählt,
welche innerhalb des Zeitfensters moduliert werden. Die eingeprägte
Spannung setzt sich aus dem Anteil der modulierten Module und dem
Anteil der restlichen im Zeitfenster eingeschalteten Submodule zusammen.
Der Anteil der im Zeitfenster nicht modulierten Submodule wird Sockel-
spannung ubase genannt. Ein Beispielverlauf ist in Abb. 2.6 dargestellt.
Durch die Berücksichtigung der individuellen Submodulspannungen kann
der geforderte Spannungsmittelwert besonders genau eingeprägt werden
und der Stromregler wird möglichst wenig von den unsymmetrischen Kon-
densatorspannungen gestört. Verfahren mit früher Submodul-Auswahl
eignen sich daher besonders gut für M2Cs mit wenigen Submodulen je
3Pulsweitenmodulation
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Abb. 2.6: Beispielverlauf der
eingeprägten Zweigspan-
nung uq unter Annahme
gleicher und konstanter
Spannung USM für alle Sub-
module. 1 2 3 4
1
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3
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t
TPWM
u
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uref
ubase
Zweig und hohen Anforderungen an die Dynamik der Stromregelung.
Begrenzung der Schaltfrequenz Die Schaltfrequenz ist besonders nied-
rig, wenn die zum Einprägen des geforderten Spannungsmittelwerts fest-
gelegten Schaltzustandswechsel zur Symmetrierung ausreichen. Ein Mo-
dulationsalgorithmus sollte daher ausschließlich mit den festgelegten
Schaltvorgängen symmetrieren, also keine zusätzlichen Schaltzustands-
wechsel für die Symmetrierung benötigen.
Die Symmetrierung der Submodulspannungen durch ein Sortierverfah-
ren kann die Schaltfrequenz besonders stark anheben, wenn die Submodule
bei jeder Sortierung vollständig nach der neu bestimmten Reihenfolge
zur Spannungsbildung eingesetzt werden. Verfahren zur Begrenzung der
Schaltfrequenz lassen daher meist eine größere Unsymmetrie zu, bevor
sie die zur Spannungsbildung verwendeten Submodule aktualisieren.
Um die Schaltfrequenz zu reduzieren, werden in [53] neben dem zeit-
weiligen Sperren der Symmetrierung, die Schaltmuster der neuen Modu-
lationsperiode getauscht, sodass die Umschaltung zu Beginn der Schalt-
periode entfällt.
Zur Reduktion der Schaltfrequenz wird gemäß [17] ein Schwellwert
vorgesehen, der von der Spannungsdifferenz zweier Submodule (mit un-
terschiedlichen Schalterstellungen) überschritten werden muss, bevor die
zur Spannungsbildung verwendeten Module geändert werden. Zusätzlich
werden die Abweichungen zwischen den größten und kleinsten Submo-
dulspannungen überwacht und die zur Spannungsbildung verwendeten
Module bei Überschreiten eines dafür festgelegten Schwellwertes geändert.
Stehen vorausberechnete Spannungsänderungen der Submodule zur
Verfügung, wie etwa bei optimierten Pulsmustern, kann man die Sor-
tierung ausführen, wenn alle Submodule eingeschaltet sind oder sich in
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Bypass befinden, um zusätzliche Schaltvorgänge zu verhindern [40]. Ne-
ben der Notwendigkeit prädizierter Spannungswerte ist dieses Verfahren
nur bei hohen Modulationsgraden wirksam.
In [103, 99] werden für Verfahren mit später Submodul-Auswahl die
eingeschalteten Submodule und die in Bypass befindlichen jeweils separat
verwaltet und sortiert und dadurch die Schaltfrequenz reduziert. Durch
die Berücksichtigung der Schalterstellung der Submodule werden die oh-
nehin geforderten Schaltvorgänge besonders effizient zur Symmetrierung
der Kondensatorspannungen genutzt, und zusätzliche, ausschließlich zur
Symmetrierung benötigte Schaltvorgänge, können vermieden werden.
Verschiebung der Trägersignale zwischen den Zweigen Jeder Zweig
kann mit einem eigenen Trägersignal moduliert werden und durch geeig-
nete Phasenverschiebungen der Trägersignale zueinander können Wellig-
keitsanteile kompensiert werden. Unter Annahme gleicher und konstanter
Submodulspannungen verbessert sich das Spektrum der eingeprägten
Spannung auf der DC-Seite oder auf der AC-Seite, wie in Abb. 2.7
dargestellt. Bei Verschiebung der Träger um 180◦, der so genannten ver-
setzten Taktung, ergeben sich bei idealen Spannungen zwar lediglich n
Spannungsstufen in den Ausgangsspannungen u1, u2, u3, aber die hoch-
frequenten Kreisströme werden unterdrückt und die Spannungswelligkeit
zur DC-Seite verschwindet. Verwenden beide Zweige das gleiche Träger-
signal, ergeben sich 2n Stufen in den Ausgangsspannungen, während
sich die Welligkeit auf der DC-Seite erhöht. Um bei 0◦-Verschiebung die
eingeprägte Spannung auf der DC-Seite zu verbessern, können die Träger-
signale zwischen den Phasen um 120◦ verschoben werden [30]. Diese ideale
Kompensation ist auf gleiche und konstante Submodulspannungen ange-
wiesen und praktisch kaum erreichbar, denn die niederfrequenten Span-
nungsschwankungen der Submodulkondensatoren können nicht beliebig
reduziert werden. Die verbleibenden niederfrequenten Spannungsschwan-
kungen werden durch geeignete Aussteuerung der Zweige kompensiert,
was den Voraussetzungen der idealen Kompensation widerspricht.
Die Modellanlage kann n = 6 Spannungsstufen je Zweig einprägen,
weshalb, nach den Ausführungen dieses Abschnitts, Modulationsverfahren
mit PWM und mit früher Submodul-Auswahl am sinnvollsten erschei-
nen, denn die geforderten Spannungsmittelwerte können damit möglichst
genau eingeprägt werden. Die Abtastfrequenz der Regelung wird durch
die Sortierung nicht wesentlich eingeschränkt, da deren Implementierung
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Abb. 2.7: Zwischen den Trägersignalen der oberen und unteren Zweige kann
eine Phasenverschiebung vorgesehen werden, was die Welligkeiten beein-
flusst. Spannungsbildung der Zweige 1 und 2 in Schaltung (a) mit hoher
Zeitauflösung: für 180◦ in (b) und für 0◦ in (c).
Die zur DC-Seite hin eingeprägte Spannung u′DC bestimmt die Welligkeit
des Gleichstroms. Die Spannungen u1, u2, u3, hier ermittelt für den Fall
offener AC-Klemmen, also ohne Laststrom, bestimmen die Welligkeit des
Ausgangsstroms. Eine Verschiebung von 180◦ reduziert die Welligkeit auf
der DC-Seite (d) und eine Verschiebung von 0◦ jene auf der AC-Seite (e).
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bei n = 6 wenig Rechenzeit benötigt. Im Rahmen einer vom Autor be-
treuten Diplomarbeit konnte die Laufzeit der vollständigen Sortierung
und Spannungsbildung für einen M2C mit n = 6 Submodulen je Zweig
mittels FPGA4 auf weniger als 500 ns reduziert werden [100]. Die fol-
genden Abschnitte beschreiben die entwickelten Modulationsverfahren,
weshalb zunächst die Funktionsweise und die wesentlichen Eigenschaften
der vorhandenen Ansteuerung erläutert werden. Anschließend werden die
beschriebenen Verfahren miteinander verglichen.
2.2 Modulationsverfahren der Modellanlage
2.2.1 Eigenschaften der Modulation der Modellanlage
Die folgenden Modulationsverfahren wurden für die Ansteuerung der
Leistungshalbleiter mit verteilten synchronisierten Trägersignalen ent-
wickelt. Jedes Submodul verfügt dabei über ein (lokales) Trägersignal,
das von einer zentralen Steuerung (im Fall der Modellanlage ein FPGA)
synchronisiert wird. Am oberen Umkehrpunkt des Dreiecksignals werden
die Strom- und Spannungswerte erfasst und am unteren Umkehrpunkt
wird das zuletzt empfangene Tastverhältnis aktiviert. Zur Synchronisati-
on der Trägersignale können die Submodule beim Empfang eines dafür
reservierten Telegramms ihr Trägersignal am unteren Umkehrpunkt neu
starten.
Bei der Umsetzung der Tastverhältnisse sind folgende Fälle einstellbar:
• Ist das Tastverhältnis 0, wird das Modul für die gesamte Periode in
Bypass geschaltet. Beträgt das Tastverhältnis 1, wird das Submodul
eingeschaltet.
• Bei der symmetrischen PWM mit einem taktenden Modul werden
die steigende und die fallende Flanke durch dasselbe Modul realisiert.
Die Schalterstellung zu Beginn der Periode wird berücksichtigt und
das gesendete Tastverhältnis entsprechend umgerechnet, ohne die
Spannungszeitfläche der Klemmenspannung zu ändern. Dadurch
können zusätzliche Umschaltungen vermieden werden. Abb. 2.8
zeigt das Prinzip anhand eines Beispielverlaufs.
• Bei der symmetrischen PWM mit zwei taktenden Modulen wird die
steigende und die fallende Flanke jeweils durch ein anderes Modul
4field programmable gate array
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Abb. 2.8: Symmetrische PWM mit einem Modul: Der Träger ist ein Drei-
ecksignal, das auf allen Modulen synchron nachgebildet wird. Am unteren
Umkehrpunkt werden die neuen Tastverhältnisse aktiv und am oberen Um-
kehrpunkt wird die Submodulspannung gemessen. Je nach Schalterstellung
am unteren Umkehrpunkt wird die PWM mit Schalter AUS bzw. Schalter
EIN begonnen. Der zu verwendende Vergleichswert wird vom Submodul
selbstständig gebildet.
realisiert. D. h., zu Beginn der PWM-Periode ist ein Modul einge-
schaltet und das andere Modul in Bypass. Am Ende der Periode
haben beide Module den jeweils anderen Schaltzustand. Abb. 2.9
zeigt das Prinzip sowie die Summenspannung der beiden Module.
Abb. 2.10 zeigt eine Gatterschaltung zur Implementierung der beschrie-
benen Modulation. Um die Schaltfrequenz zu reduzieren, wird die Schal-
terstellung zu Beginn der Modulationsperiode beibehalten. Das bedeutet,
die Modulation erfolgt entweder mit einem 0◦ oder 180◦ verschobenen
Trägersignal ohne permanente Zuordnung einer Trägerphase.
Die entwickelten Algorithmen verwenden ein synchronisiertes Dreieck-
signal, das auf jedem Submodul nachgebildet wird. Die Synchronisation
erfolgt durch ein Telegramm, das kurz vor dem unteren Umkehrpunkt
des Dreiecksignals an die Module versendet wird. Das Telegramm wird
verfrüht versendet, um Verzögerungen zu kompensieren [100]. Wegen der
sternförmigen Verbindung aller Module mit der zentralen Einheit ist die
Signallaufzeit für jedes Modul annähernd gleich. Wenn die Module ein
Synchronisationstelegramm erhalten, entspricht dies dem Beginn einer
neuen Modulationsperiode. Während jeder Periode werden außerdem
die Tastverhältnisse für die nächste Modulationsperiode gesendet. Die
Tastverhältnisse werden zum Beginn der nächsten Periode bzw. nach
Empfang des Synchronisationstelegramms wirksam.
Im Kontext der Modulation wird die Spannungsänderung der Submo-
dule während der betrachteten Modulationsperiode vernachlässigt.
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uSM1 + uSM2
t
uSM1
t
100% 50% 60%
uSM2
t
0% 50% 60%
Abb. 2.9: Symmetrische PWM mit zwei Modulen: Zu Beginn ist ein Modul
im Bypass und ein Modul in Reihenschaltung, also eingeschaltet. Je nach
Tastverhältnis wird zuerst das eingeschaltete Modul in Bypass geschaltet
oder das in Bypass befindliche Modul in die Reihenschaltung genommen.
Abhängig davon ergibt sich eine Zeitspanne mit niedrigerer bzw. höherer
Gesamtspannung (oben).
2.2.2 Algorithmus 1
Der Algorithmus 1 soll eine möglichst gute Symmetrierung der Konden-
satorspannungen gewährleisten, weshalb in jeder Modulationsperiode
die Module nach der Kondensatorspannung sortiert werden. Bei der
Spannungsbildung wird dann abhängig vom Stromvorzeichen mit dem
Modul mit geringster bzw. mit höchster Spannung begonnen. Sobald
die Summenspannung die Vorgabe überschreitet, wird für das Modul,
das zur Überschreitung geführt hat, ein Tastverhältnis berechnet. Dies
ist das taktende Modul. Für jeden Zweig werden also folgende Schritte
durchgeführt:
1. Berechnen der Summe der Kondensatorspannungen:
usum =
6∑
k=1
uk. (2.1)
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(a) Beispielverlauf zur Erzeugung der Schalterstellung s
A =
B
A =
B
D Q
E
T Q&=1
D Q
S Q
R
≥ 1
=1
0
1
0
1
&
crg
load
duty s
toggle
4095
cnt
A =
B
dir
load
sync
0
4095
toggle
s
4095
0
0
sync
0
1
dir
1
−1
toggle_inh
=A
B
+A
B
(b) Gatterschaltung der PWM eines Submoduls
Abb. 2.10: Beispielverlauf (a) und Gatterschaltung (b) zur Umsetzung der
in Abb. 2.8 dargestellten Modulation mit einer Auflösung von 12Bit: Der
Mittelwert der Schalterstellung s wird mit dem 12-Bit-Wort duty vorgege-
ben und nach dem Synchronisieren mit sync oder Erreichen des unteren
Umkehrpunkts umgesetzt. Die Modulation beginnt immer mit der jeweils
aktiven Schalterstellung, was zusätzliches Schalten verhindert. Der dafür
notwendige Vergleichswert crg wird aus dem Eingang duty in Abhängigkeit
der Schalterstellung ermittelt, also bitweise negiert oder nicht negiert. Mit
dem Eingang toggle_inh kann ein Umschaltpunkt ausgelassen werden, um
die Modulation mit zwei Modulen aus Abb. 2.9 umzusetzen.
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2. Begrenzen des Referenzwertes uref gemäß
uref,sat =



usum uref > usum
uref 0 ≤ uref ≤ usum
0 uref < 0.
(2.2)
3. Die Submodule werden nach der Kondensatorspannung sortiert,
für iz > 0 aufsteigend, für iz < 0 absteigend. D. h., die Indizes
k1, k2, . . . , k6 werden so gewählt, dass uk1 ≤ uk2 ≤ . . . ≤ uk6 für
iz > 0 bzw. uk1 ≥ uk2 ≥ . . . ≥ uk6 für iz < 0 gilt. Die Rangfolge
von Submodulen mit gleichem Spannungswert muss durch andere
Eigenschaften oder zufällig festgelegt werden.
4. Festlegen der Sockelmodule: Suche das kleinste x ∈ {1, . . . , 6},
sodass
uref,sat ≤
x∑
i=1
uki (2.3)
gilt. Diese Aufgabe lässt sich durch Probieren beginnend mit x = 1
implementieren.
5. Wenn x > 1, werden die Module k1, . . . , kx−1 eingeschaltet.
6. Wenn x < 6, werden die Module kx+1, . . . , k6 in Bypass geschaltet.
7. Das Modul kx wird mit dem Tastverhältnis
d =



uref,sat −
∑x
i=1 uki + ukx
ukx
ukx > 0
1 ukx = 0
(2.4)
angesteuert. Im Falle der Sättigung uref,sat = usum bzw. uref,sat = 0,
erhält man d = 1 bzw. d = 0.
Vorteile des Algorithmus 1:
• vollständige Sortierung in jeder Modulationsperiode
• besonders einfach zu implementieren
• unabhängig von der Schalterstellung der Module
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• zur Behandlung ausgefallener und kurzgeschlossener Submodule
genügt es, den jeweiligen Kondensatorspannungswert auf Null zu
setzen
Nachteil des Algorithmus 1:
• hohe Schaltfrequenz, beziehungsweise häufiges, gleichzeitiges Schal-
ten von zwei oder mehr Modulen in einem Zweig
Das gleichzeitige Schalten mehrerer Module kann zu Spannungsspitzen in
der Zweigspannung führen, wie in Abb. 2.11 dargestellt. Die Ursache liegt
in den Verriegelungen der IGBTs5, die die Submodule unabhängig von
der Zweigstromrichtung ausführen. Während der Verriegelung sind beide
IGBTs eines Moduls ausgeschaltet und die eingeprägte Spannung ist von
der Richtung des Stromes abhängig, der entweder die obere oder die
untere Diode durchfließt. Die Höhe des Impulses ist dabei von der Anzahl
der schaltenden Submodule abhängig. Um die Anzahl der gleichzeitig
schaltenden Submodule und damit die Schaltfrequenz zu reduzieren,
wurde Algorithmus 2 entwickelt.
2.2.3 Algorithmus 2
Das Prinzip von Algorithmus 2 basiert darauf, die Module, welche sich im
Bypass befinden, separat von den Modulen zu sortieren, die eingeschaltet
sind. Diese Sortierung wird in [103] am Beispiel eines M2Cs für HGÜ
vorgestellt. Im Gegensatz zu Algorithmus 1 benötigt Algorithmus 2 daher
die Schalterstellungen, mit denen die Module die vorherige PWM-Periode
beenden. Diese Schalterstellungen werden aus den zuletzt gesendeten
Tastverhältnissen bestimmt, da die relevante Modulationsperiode zum
Berechnungszeitpunkt noch läuft.
Der Algorithmus 2 ermittelt die neuen Tastverhältnisse, abhängig
von den Schalterstellungen der Module, der Referenzspannung und dem
Stromvorzeichen, indem möglichst nur ein Modul zur Symmetrierung
aus- bzw. eingeschaltet wird. Die fehlende oder überschüssige Spannung
wird mit den ausgeschalteten Modulen bzw. mit den eingeschalteten
Modulen, analog zu Algorithmus 1 gebildet. Für jeden Zweig werden bei
Algorithmus 2 folgende Schritte ausgeführt:
1. Schritte 1 bis 2 von Algorithmus 1.
5insulated-gate bipolar transistors
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Abb. 2.11: Eingeprägte Spannung uq und Schalterstellungen s1, . . . , s6 der
Submodule eines Zweiges bei Einsatz von Algorithmus 1. Die PWM-Periode
des jeweils taktenden Submoduls ist grau markiert. An der Stelle t
TPWM
= 8
werden die Module 1 und 4 eingeschaltet und die Module 2 und 3 ausgeschal-
tet während Modul 5 in Bypass verbleibt. Modul 6 wird in der bei t
TPWM
= 8
beginnenden PWM-Periode mit einem Tastverhältnis von 0,08 getaktet,
weshalb die fallende Schaltflanke nicht direkt bei t
TPWM
= 8 liegt. Das
gleichzeitige Schalten der Module 1, 2, 3 und 4 bei t
TPWM
= 8 führt zu dem
Nadelimpuls in der eingeprägten Spannung uq.
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2. Die Modulation berücksichtigt die Schalterstellung der Submodu-
le, die sich nach Ablauf der letzten Modulationsperiode ergeben,
wobei die Schalterstellungen aus den zuletzt gesendeten Tastver-
hältnissen ermittelt werden. Die an diesem Punkt eingeschalteten
(bzw. ausgeschalteten) Module werden nach der Kondensatorspan-
nung sortiert, für iz > 0 absteigend (bzw. aufsteigend), für iz < 0
aufsteigend (bzw. absteigend). D. h., die Indizes E1, E2, . . . , EnON
(bzw. A1, A2, . . . , AnOFF) werden so gewählt, dass uE1 ≥ uE2 ≥
. . . ≥ uEnON (bzw. uA1 ≤ uA2 ≤ . . . ≤ uAnOFF) für iz > 0 und
uE1 ≤ uE2 ≤ . . . ≤ uEnON (bzw. uA1 ≥ uA2 ≥ . . . ≥ uAnOFF) für
iz < 0 gilt. Wie bei den vorherigen Algorithmen muss die Rang-
folge von Submodulen mit gleichem Spannungswert durch weitere
Eigenschaften festgelegt werden.
• Liste 1 enthält die eingeschalteten Module und hat nON Ein-
träge.
• Liste 2 enthält die ausgeschalteten Module und hat nOFF
Einträge.
Jedes Modul gehört entweder zu der einen oder zu der anderen Men-
ge, da ein Modul im Kontext der Sortierung entweder eingeschaltet
oder ausgeschaltet ist, d. h. n = nON + nOFF.
3. Berechnen der Summenspannung ua der Module aus Liste 1.
4. Wenn uref,sat > ua schalte das Modul E1 aus, andernfalls schalte
das Modul A1 ein. Dieser Schritt wird ausgelassen, wenn
• eine der Listen leer ist, oder
• wenn bei uref,sat > ua und iz < 0 das Submodul E1 eine
höhere Spannung hat als Modul A1, oder
• wenn bei uref,sat ≤ ua und iz > 0 das Submodul A1 eine
höhere Spannung hat als Modul E1.
5. Analog zu den Schritten 4 bis 7 von Algorithmus 2 wird bei
uref,sat > ua die zu uref,sat noch fehlende Spannung mit den ausge-
schalteten Modulen (Liste 2) gebildet, zuletzt kann, wenn uref,sat
es verlangt, das in Schritt 4 zum Ausschalten vorgesehene Modul
herangezogen werden. Bei uref,sat < ua werden analog die einge-
schalteten Module zum Ausschalten vorgesehen (Liste 1), um die
vorgegebene Spannung zu erreichen.
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Abb. 2.12: Eingeprägte Spannung uq und Schalterstellungen s1, . . . , s6 der
Submodule eines Zweiges bei Einsatz von Algorithmus 2.
Das Auslassen von Schritt 4 im Fall uref,sat > ua führt in der Regel
zu einer Verbesserung der Spannungssymmetrie, da die anschließende
Spannungsbildung weniger Module aus Liste 2 einschalten muss, welche
wegen uE1 > uA1 ohnehin schon die niedrigsten Spannungen aufweisen.
Analog wirkt das Auslassen im Fall uref,sat ≥ ua, da die anschließen-
de Spannungsbildung weniger Module aus Liste 1 ausschaltet, welche
wegen uA1 > uE1 ohnehin schon die niedrigsten Spannungen aufweisen.
In Abb. 2.12 sind die eingeprägte Spannung und die Schalterstellungen
der Submodule eines Zweiges bei Einsatz von Algorithmus 2 darge-
stellt. Im dargestellten Zeitraum werden zwar nicht mehr vier Module
gleichzeitig geschaltet, wie bei Algorithmus 1 in Abb. 2.11, dafür wer-
den häufiger genau drei Submodule gleichzeitig geschaltet. Dies liegt an
der Strategie zur Symmetrierung in Schritt 4, welcher ein Modul zur
Symmetrierung ein- beziehungsweise ausschaltet, und zwar so, dass die
Ungleichung uref,sat < ua beziehungsweise die Ungleichung uref,sat ≥ ua
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erhalten bleibt. Dadurch vereinfacht sich die anschließende Spannungsbil-
dung in Schritt 5, weil die Überprüfung entfällt, ob die Spannung erhöht
oder reduziert werden muss. Diese Vorgehensweise erhöht allerdings die
fehlende oder überschüssige Spannung, was durch Ein- oder Ausschalten
weiterer Module ausgeglichen werden muss.
Abhilfe bietet die Modulation mit zwei taktenden Modulen, wie sie
in Abb. 2.9 dargestellt ist, denn durch sie steht die Summenspannung
beider taktender Module als Stellbereich für die Spannungsbildung zur
Verfügung, sodass die fehlende oder überschüssige Spannung aus Schritt 4
fast immer durch die taktenden Module bereitgestellt werden kann.
Vorteil des Algorithmus 2:
• Durch Berücksichtigung der Schalterstellung der Module beim Sor-
tieren wird die Schaltfrequenz verringert, insbesondere wenn sich
uref nur langsam ändert.
Nachteile des Algorithmus 2:
• Höherer Implementierungsaufwand, da die Schalterstellungen benö-
tigt werden, mit denen die vorige Modulationsperiode endet.
• Algorithmus 2 verwendet nur die Modulation mit einem Modul
(siehe Abb. 2.8) und kann zum Symmetrieren der Spannungen in
der Regel nur ein Modul aus- bzw. einschalten. Sollen zwei Module
„tauschen“, werden diese gleichzeitig geschaltet.
Algorithmus 3 erweitert Algorithmus 2 um die Modulation mit zwei
taktenden Modulen.
2.2.4 Algorithmus 3
Algorithmus 3 stellt eine Erweiterung von Algorithmus 2 dar, wobei
die Modulation bevorzugt mit zwei Modulen durchgeführt wird (siehe
Abb. 2.9). Wenn keine zwei geeigneten Module gefunden werden können,
fällt Algorithmus 3 auf Algorithmus 2 zurück, vergleichbar mit den An-
nahmen aus [45, S. 178]. In Abb. 2.13 sind die eingeprägte Spannung
und die Schalterstellungen der Submodule eines Zweiges bei Einsatz von
Algorithmus 3 dargestellt. Durch die Modulation mit zwei taktenden Mo-
dulen können ein oder zwei Module innerhalb einer Modulationsperiode
takten, wie man an den grau unterlegten Zeiträumen sieht. Die Anzahl
der Schaltvorgänge ändert sich dadurch nicht.
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Abb. 2.13: Eingeprägte Spannung uq und Schalterstellungen s1, . . . , s6 der
Submodule eines Zweiges bei Einsatz von Algorithmus 3.
Algorithmus 3 schaltet im Vergleich zu den Algorithmen 1 und 2
lediglich ein Submodul zusätzlich, wenn sich die Anzahl der Sockelmo-
dule ändert. Dadurch treten praktisch keine Schaltmuster auf, die zu
Spannungsimpulsen in der eingeprägten Spannung führen können. Im
dargestellten Zeitraum fällt Algorithmus 3 bei hoher Aussteuerung und
bei niedriger Aussteuerung auf die Modulation mit einem taktenden
Modul zurück, was zu längeren Zeiträumen führen kann, in denen nur
ein Submodul moduliert wird.
Vorteil des Algorithmus 3:
• niedrige Schaltfrequenz durch die Verwendung zweier taktender
Module
Nachteil des Algorithmus 3:
• aufwändige Implementierung durch die Fallunterscheidung und den
Rückfall auf Algorithmus 2
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Insbesondere der Rückfall auf die Modulation mit einem taktenden Modul
erhöht den Implementierungsaufwand. Algorithmus 4 soll ohne Rückfall
auf die Modulation mit einem taktenden Modul auskommen.
2.2.5 Algorithmus 4
Der Algorithmus 4 verwendet zur Modulation permanent zwei Module
nach dem in Abb. 2.9 gezeigten Schema, greift also, anders als in [45]
angenommen, selbst bei sehr geringer und sehr hoher Aussteuerung des
Zweiges nicht auf die Modulation mit einem Modul zurück. Die jeweils
verwendeten Module werden aus Liste 1 und Liste 2 von Algorithmus 2
ausgewählt. Modul E1 soll vor Modul E2 und Modul A1 soll vor Modul A2
herangezogen werden, was zur Symmetrierung führt. D. h., bei iz > 0 (bzw.
iz < 0) wird das Modul mit der höchsten (bzw. niedrigsten) Spannung aus
Liste 1 ausgeschaltet und das Modul mit der niedrigsten (bzw. höchsten)
Spannung aus Liste 2 eingeschaltet. Die taktenden Module haben nach
Ablauf der PWM-Periode die jeweils komplementäre Schalterstellung,
werden also in die jeweils andere Liste einsortiert, was die Zeitspanne bis
zum nächsten Einsatz als taktendes Modul in der Regel verlängert.
Das lässt sich durch folgende Schritte erreichen:
1. Schritte 1 bis 2 von Algorithmus 1.
2. Sortierung nach Schritt 2 von Algorithmus 2.
Wenn eine der Listen leer ist, kann die Modulation nicht gemäß
Abb. 2.9 durchgeführt werden. Man kann in diesen Fällen mit einem
virtuellen Modul mit null Spannung rechnen, um den Algorithmus
auch für diesen Fall zu verwenden, was beiläufig dazu führt, dass
im nächsten Abtastschritt die Listen nicht leer sind.
3. Die Grenzen des Modulationsbereichs hängen von den jeweils zur
Modulation herangezogenen Modulen ab und liegen zwischen ubase
und ubase + uPWM, wobei ubase die Summenspannung aller perma-
nent eingeschalteten Module und uPWM die Summenspannung der
zwei modulierten Module ist. Die Spannung uref,sat kann realisiert
werden, wenn
ubase < uref,sat < ubase + uPWM. (2.5)
Im ersten Schritt werden die Werte von ubase und uPWM aus der
mit Start bezeichneten Zeile von Tab. 2.1 in (2.5) eingesetzt. Liegt
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Tab. 2.1: Algorithmus 4 setzt die angegebenen Werte von ubase und uPWM,
beginnend mit denen aus der Zeile Start in (2.5) ein. Ist die obere Grenze zu
klein, wird mit der nächst höheren Zeile fortgesetzt. Ist die untere Grenze
zu groß, wird mit der nächst niedrigeren Zeile fortgesetzt.
ubase uPWM ∆nbase Richtung
...
...
...∑nON
k=2 uEk + uA1 + uA2 uE1 + uA3 2∑nON
k=2 uEk + uA1 uE1 + uA2 1
Start
∑nON
k=2 uEk uE1 + uA1 0
wenn
ubase + uPWM
zu klein
wenn
ubase
zu groß
∑nON
k=2 uEk − uE2 uE2 + uA1 −1∑nON
k=2 uEk − uE2 − uE3 uE3 + uA1 −2
...
...
...
die Spannung uref,sat unterhalb der unteren Grenze des Stellbe-
reichs (2.5) werden die Werte der darunter liegenden Zeile ange-
setzt. Liegt die Spannung oberhalb, werden die Werte der nächst
höheren Zeile angesetzt. Die Suche ist beendet, sobald ein passender
Stellbereich gefunden ist oder keine weiteren Module zur Verfügung
stehen.
4. Die modulierten Module werden mit dem Tastverhältnis
d =



uref,sat − ubase
uPWM
uPWM > 0
1 uPWM = 0
(2.6)
angesteuert.
In Abb. 2.14 sind die eingeprägte Spannung und die Schalterstellungen
der Submodule eines Zweiges bei Einsatz von Algorithmus 4 dargestellt.
Der Algorithmus ist in der Lage, ausschließlich die zur Spannungsbildung
notwendigen Schaltvorgänge auch für die Symmetrierung einzusetzen.
Lediglich an den Stellen tTPWM = 6, 7, 9 und 11 muss ein zusätzliches
Submodul geschaltet werden, weil sich die Anzahl der Sockelmodule
ändert.
Vorteile des Algorithmus 4:
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Abb. 2.14: Eingeprägte Spannung uq und Schalterstellungen s1, . . . , s6 der
Submodule eines Zweiges bei Einsatz von Algorithmus 4.
• Es wird eine im Vergleich zu den anderen Verfahren besonders
geringe Spannungsunsymmetrie erreicht.
• Die mittlere Schaltfrequenz der Module ist besonders niedrig.
• Durch die Modulation mit zwei Modulen steht die Summenspannung
der beiden Module als Stellbereich der PWM zur Verfügung und
wenn alle Module ideal symmetriert sind, überlappen sich diese
Stellbereiche garantiert. Daher kann man das Tastverhältnis der
taktenden Module auf dmin ≤ d ≤ dmax begrenzen und trotzdem die
geforderte Spannung bereitstellen. Dazu verwendet man an Stelle
der Ungleichungen (2.5) die alternativen Ungleichungen
ubase + dminuPWM ≤ uref,sat ≤ ubase + dmaxuPWM. (2.7)
Bei zu starker Eingrenzung der Tastverhältnisse mit (2.7) über-
lappen die Stellbereiche nicht mehr und die Spannungsbildung
36
2.2 Modulationsverfahren der Modellanlage
Abb. 2.15: Die eingeprägte Spannung zweier tak-
tender Submodule entspricht bei d > 0,5 dem
Verlauf der Spannung eines versetzt getakteten
Moduls und bei d < 0,5 dem Verlauf bei nicht
versetzter Taktung. Durch gezielte Bevorzugung
von d < 0,5 beziehungsweise d > 0,5 für die Zwei-
ge einer Phase kann die versetzte Modulation aus
Abb. 2.7d umgesetzt werden.
TPWM
uSM1 + uSM2
uSM1
d > 0,5 d < 0,5
t
uSM2
terminiert nicht wie gewünscht. Für Algorithmus 4 hat sich die
Festlegung dmax = 1− dmin und dmin = 0,05 als sinnvolle Begren-
zung erwiesen.
Nachteil des Algorithmus 4:
• Die Spannungen der zwei taktenden Submodule sind in der Regel
nicht gleich, da fast immer die zur Symmetrierung vorgesehenen
Module takten.
Bei allen bisher besprochenen Algorithmen variiert synchrone oder versetz-
te Taktung der modulierten Submodule, weil die taktenden Submodule
die neue Modulationsperiode mit der vorigen Schalterstellung beginnen,
um die Schaltfrequenz zu reduzieren. Die Reduktion der Stromwellig-
keit der Zweigströme oder der Ausgangsströme setzt demgegenüber eine
permanente Zuordnung der Träger voraus.
Die von zwei taktenden Modulen in Summe eingeprägte Spannung ist
in Abb. 2.15 für die Fälle d < 0,5 und d > 0,5 dargestellt. Wenn ein
Zweig die Tastverhältnisse d > 0,5 bevorzugt, während der andere Zweig
derselben Phase die Tastverhältnisse d < 0,5 einsetzt, entsprechen die
eingeprägten Spannungen der versetzten Taktung aus Abb. 2.7d.
In Abb. 2.16 sind die eingeprägten Spannungen des oberen und unteren
Zweigs einer Phase bei Algorithmus 4 dargestellt und rötlich hinter-
legt, wenn das verwendete Tastverhältnis größer als 0,5 ist, andern-
falls bläulich. Algorithmus 4 schränkt die Tastverhältnisse gemäß (2.7)
mit dmin = 0,05 und dmax = 0,95 nur gering ein, was zu häufigen Wech-
seln zwischen d < 0,5 und d > 0,5 führt. Wenn beide Zweige einer Phase
den gleichen Bereich des Tastverhältnisses verwenden, ergibt sich ein
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Abb. 2.16: Algorithmus 4 verwendet die in Abb. 2.15 gezeigten Bereiche des
Tastverhältnisses d ohne Bevorzugung. Verwenden beide Zweige einer Phase
den gleichen Bereich, zeigt deren Summe u−q +u+q ein ungünstiges Pulsmuster,
wie an den markierten Stellen zu sehen.
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ungünstiges Pulsmuster auf der Gleichspannungsseite, wie man an den
mit Pfeilen markierten Stellen in Abb. 2.16 erkennt. Die Häufigkeit un-
günstiger Kombinationen, ermittelt über einen langen Zeitraum, liegt mit
etwas mehr als 10% unterhalb des Anteils, den man bei gleicher Häufig-
keit aller Kombinationen erwarten würde. Diese für die Gleichspannung
günstige Tendenz wird durch das Verhalten an den Aussteuerungsgrenzen
hervorgerufen, weil dort d < 0,5 bzw. d > 0,5 erforderlich ist, um die
untere bzw. obere Grenze der Aussteuerung zu erreichen.
Durch geeignete Wahl von dmin und dmax in (2.7) lassen sich Tastver-
hältnisse d > 0,5 oder d < 0,5 bevorzugen, um fast immer synchrone
oder versetzte Taktung sicherzustellen. Zu starke Einschränkungen des
Tastverhältnisses gefährden allerdings das sichere Beenden der Suche. Der
Freiheitsgrad bei Modulation mit zwei taktenden Modulen und der dafür
entwickelte Algorithmus 5 sind Gegenstand der nächsten Abschnitte.
2.2.6 Besonderheiten bei Modulation mit zwei taktenden Modulen
Bei der Modulation mit zwei Modulen überlappen sich die Stellbereiche,
da die Summenspannung uPWM der modulierten Module größer ist als die
Schrittweite der Sockelspannung ubase. Diese Überlappung bietet einen
Freiheitsgrad bei der Auswahl der modulierten Module und der Anzahl
der Sockelmodule, welcher ausgenutzt werden kann, um die Tastverhält-
nisse der modulierten Module auf dmin ≤ d ≤ dmax zu begrenzen und
trotzdem die geforderte Spannung bereitzustellen. Die Eingrenzung der
Tastverhältnisse kann auch genutzt werden, um synchrone oder versetzte
Taktung zu bevorzugen.
In diesem Abschnitt werden die Einschränkungen erörtert, die bei
der Eingrenzung der Tastverhältnisse und bei der Wahl von dmin und
dmax bestehen. Dazu werden zunächst ideal symmetrierte Modulspan-
nungen angenommen und in einem zweiten Schritt die Verhältnisse bei
unsymmetrischen Submodulspannungen betrachtet.
ideale Submodulspannungen Unter Vernachlässigung der Spannungs-
unsymmetrie der Module ergeben sich die in Abb. 2.17 dargestellten
Verhältnisse. Werden die Tastverhältnisse nicht eingeschränkt, überlap-
pen sich die Stellbereiche um die Spannung eines Moduls, was einem
Tastverhältnis von 0,5 für beide modulierten Module entspricht. Die
maximal mögliche (symmetrische) Einschränkung der Tastverhältnisse,
die für nbase > 0 keine Lücken im Modulationsbereich verursacht, ist
39
2 Modulationsverfahren
0 1 2 3
0
1
2
3
4
nbase
uq
USM
(a) 0 ≤ d ≤ 1
0 1 2 3
0
1
2
3
4
nbase
uq
USM
(b) 0,25 ≤ d ≤ 0,75
Abb. 2.17: Stellbereiche bei Modulation mit zwei Modulen (siehe Abb. 2.9)
in Abhängigkeit der Sockelmodule nbase: Unter Vernachlässigung der Span-
nungsunsymmetrie der Module und ohne Einschränkung des Tastverhält-
nisses ergibt sich der in (a) mit gekennzeichnete Stellbereich. Die
Stellbereiche von nbase = n und nbase = n + 1 überlappen sich, wobei
n = 0, 1, . . . , nON − 1. Dies ermöglicht es, die Tastverhältnisse einzuschrän-
ken, ohne den mit nbase > 0 modulierbaren Bereich zu begrenzen, wie in
(b) für das Beispiel der symmetrischen Begrenzung 0,25 ≤ d ≤ 0,75 dar-
gestellt ist. Die mit gekennzeichneten Stellbereiche entfallen und
trotzdem kann der Spannungsbereich u > 0,5USM moduliert werden. Wie
man außerdem in (b) erkennt, entspricht dies dem Grenzfall einer symmetri-
schen Einschränkung, da eine weitere Einschränkung Lücken im Stellbereich
verursachen würde.
daher 0,25 ≤ d ≤ 0,75, wie in Abb. 2.17b dargestellt. Die allgemeine
Form der Einschränkung
dmin ≤ d ≤ dmax, mit 0 ≤ dmin < dmax ≤ 1 (2.8)
muss gewährleisten, dass die größtmögliche Spannung bei nbase = k, mit
k = 0, 1, . . . , nON − 1, größer oder gleich der kleinstmöglichen Spannung
bei nbase = k + 1 ist, was durch die Forderung
dmax2USM ≥ USM + dmin2USM (2.9)
ausgedrückt werden kann, die sich wegen USM > 0 zu der Bedingung
dmax − dmin ≥
1
2
(2.10)
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Abb. 2.18: Die mit gezeichnete Fläche markiert alle Wertepaare
(dmin, dmax), mit denen keine Lücken im Modulationsbereich auftreten: (a)
unter Annahme ideal symmetrierter Modulspannungen bzw. (b) mit einer
Unsymmetrie von umin = 0,9umax und ungünstigsten Bedingungen.
vereinfachen lässt. Die zulässigen Wertepaare sind in Abb. 2.18a als
dargestellt, wenn man noch 0 ≤ dmin < dmax ≤ 1 erfüllt.
unsymmetrische Submodulspannungen Um den Effekt der Spannungs-
unsymmetrien auf die zulässigen Tastverhältnisse abzuschätzen, werden
die Werte von ubase und uPWM aus Tab. 2.1 betrachtet, die Algorithmus 4
zur Spannungsbildung in (2.7) ansetzt.
Zunächst wird der Übergang von ∆nbase = 0 auf ∆nbase = 1 betrachtet.
Für die Werte aus der Zeile ∆nbase = 0 lässt sich (2.7) auf die Form
dmin(uE1 + uA1) ≤ u∆ ≤ dmax(uE1 + uA1) (2.11a)
und für ∆nbase = 1 auf die Form
uA1 + dmin(uE1 + uA2) ≤ u∆ ≤ uA1 + dmax(uE1 + uA2) (2.11b)
bringen, in dem man
∑nON
k=2 uEk abzieht und die Abkürzung
u∆ = uref,sat −
nON∑
k=2
uEk (2.12)
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verwendet. Es sind A1 und A2 die Module mit Schalterstellung „aus“,
die bevorzugt einzuschalten sind, und E1 das bevorzugte Modul mit
Schalterstellung „ein“, das ausgeschaltet werden muss.
Die Modulationsbereiche (2.11) überlappen, wenn die obere Grenze
des unteren Modulationsbereichs (2.11a) größer oder gleich der unte-
ren Grenze des oberen Modulationsbereichs (2.11b) ist, also wenn die
Ungleichung
dmax(uE1 + uA1) ≥ uA1 + dmin(uE1 + uA2) (2.13)
erfüllt ist. Bei symmetrischer Begrenzung
dmin = dsat (2.14a)
dmax = 1− dsat (2.14b)
mit dsat ≤ 0,25 lässt sich (2.13) auf
(1− 2dsat)uE1 ≥ dsat(uA1 + uA2) (2.15)
bringen. Der ungünstigste Fall ergibt sich, wenn E1 die kleinste Spannung
unter allen Submodulen eines Zweiges hat, während A1 und A2 die
höchsten Spannungen aufweisen, also wenn uE1 = umin und uA1 = uA2 =
umax gilt, was in (2.13) eingesetzt, auf die Ungleichung
umin
umax
≥ 2dsat
1− 2dsat
(2.16)
umgestellt werden kann. Wenn die höchste und niedrigste Spannung über
alle Module eines Zweiges ermittelt wird, stellt diese Bedingung den
ungünstigsten Fall dar und folgt analog zur obigen Argumentation, wenn
man die Betrachtung auf die Zeilen ∆nbase > 1 von Tab. 2.1 ausweitet
und den jeweils ungünstigsten Fall unterstellt.
Betrachtet man den Übergang von ∆nbase = 0 auf ∆nbase = −1, ergibt
sich (2.11a) für den oberen Stellbereich und
dmin(uE2 + uA1)− uE2 ≤ u∆ ≤ dmax(uE2 + uA1)− uE2 (2.17)
für den unteren Stellbereich. Die zu (2.13) analoge Ungleichung lautet
dann
dmax(uE2 + uA1)− uE2 ≥ dmin(uE1 + uA1), (2.18)
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welche durch Einsetzen von (2.14) und Annahme des ungünstigsten Falls
uE1 = uA2 = umax und uA1 = umin ebenfalls auf (2.16) führt. Die
Bedingung (2.16) gilt demnach auch für ∆nbase < 0.
Lässt man auch unsymmetrische Begrenzungen zu, ist der ungünstigste
Fall von (2.13) an der umgestellten Form
(dmax − dmin)uE1 ≥ (1− dmax)uA1 + dminuA2 (2.19)
ersichtlich, der sich bei uE1 = umin und uA1 = uA2 = umax einstellt.
Daraus lässt sich die Ungleichung
umin
umax
≥ 1− (dmax − dmin)
dmax − dmin
(2.20)
herleiten, deren rechte Seite die größte untere Schranke der Unsymme-
trie uminumax liefert, für welche, im oben unterstellten ungünstigsten Fall, die
Modulationsbereiche keine Lücken aufweisen. Für die bei Algorithmus 4
verwendeten Einstellungen dmax = 0,95 und dmin = 0,05 in (2.7) ergibt
sich ein Wert von uminumax ≥ 0,1̄. Dies weist eine sehr hohe Robustheit
gegenüber dem oben unterstellten ungünstigsten Fall aus, da diese starke
Unsymmetrie im ungestörten Betrieb praktisch nicht auftritt. Selbst bei
der in [95] verwendeten deutlich stärkeren Einschränkung dmax = 0,85
und dmin = 0,15, erfolgt (im ungünstigsten Fall) bis uminumax ≥ 0,43 noch
keine Einschränkungen des Stellbereichs, weshalb diese Problematik dort
garnicht erwähnt wird.
Die Ungleichung (2.20) lässt sich in der Form
dmax ≥
1
umin
umax
+ 1
+ dmin (2.21)
als Geradengleichung mit dem Parameter uminumax auffassen. Für den Zah-
lenwert uminumax = 0,9 ist die zugehörige Gerade in Abb. 2.18b dargestellt.
Für den oben unterstellten ungünstigsten Fall werden die zulässigen
Kombinationen von dmin und dmax kaum eingeschränkt. Für den Grenz-
fall uminumax = 1 vereinfacht sich die Bedingung (2.21) zu (2.10), also dem
Ergebnis bei ideal symmetrischen Modulspannungen.
Bei Vorgabe von dmin liefert (2.21) den Mindestwert von dmax, sodass
die Stellbereiche keine Lücken aufweisen. Stellt man (2.21) auf dmin um,
erhält man nach Vorgabe von dmax den Maximalwert von dmin, sodass die
Stellbereiche keine Lücken aufweisen. Mit der geschilderten Umrechnung
kann man sicherstellen, dass die Spannungsbildung terminiert, was bei
Algorithmus 5 genutzt wird, um versetzte Taktung zu bevorzugen.
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2.2.7 Algorithmus 5
Im Gegensatz zu Algorithmus 4 werden bei Algorithmus 5 die Grenzen
in (2.7) dynamisch eingestellt, um Tastverhältnisse d > 0,5 beziehungs-
weise d < 0,5 zu begünstigen. Das Ziel von Algorithmus 5 ist es daher,
die Grenzen dmin und dmax in (2.7) jeweils so anzupassen, dass sich
möglichst immer eine versetzte Taktung ergibt. Um die angesichts unsym-
metrischer Submodulspannungen eingeschränkten Grenzen voll zu nutzen,
wird (2.21) herangezogen, weshalb lediglich die größte und die kleinste
Submodulspannung bekannt sein müssen. Statt der festen Einstellung
von dmin und dmax für die Ungleichung (2.7), verwendet Algorithmus 5
bei Bevorzugung von Tastverhältnissen d < 0,5 die Einstellung
dmin = 0,025 (2.22a)
dmax = dmin +
1
1 + uminumax
(2.22b)
und bei Bevorzugung von Tastverhältnissen d > 0,5 die Einstellung
dmax = 0,975 (2.23a)
dmin = dmax −
1
1 + uminumax
. (2.23b)
In Abb. 2.19 sind die resultierenden Bereiche in Abhängigkeit von uminumax
dargestellt. Wie man an der Darstellung sieht, kann die Bevorzugung
der Tastverhältnisse nicht garantiert werden und wird für kleinere Wer-
te von uminumax , also für zunehmende Unsymmetrie, unwahrscheinlicher.
Bei besonders kleinen Werten von uminumax bis hin zu null, liefern (2.22b)
und (2.23b) unzulässig hohe beziehungsweise unzulässig niedrige Werte,
was bei einer Implementierung geeignet behandelt werden muss.
Liegt die geforderte Spannung nahe der unteren Grenze des Spannungs-
bereichs eines Zweiges, muss auf Tastverhältnisse d < 0,5 zurückgegriffen
werden, während an der oberen Grenze des Spannungsbereichs Tastver-
hältnisse d > 0,5 benötigt werden. Die Bevorzugung der Tastverhältnisse
geschieht im Einklang dazu, indem die geforderten Spannungen der Zwei-
ge einer Phase miteinander verglichen werden und der Zweig mit dem
höheren Referenzwert möglichst ein Tastverhältnis d > 0,5 einsetzen soll.
Der Zweig mit dem kleineren Referenzwert soll ein Tastverhältnis d < 0,5
einsetzen. Dadurch bleibt, bis auf den Vergleich der Referenzwerte zwi-
schen den Zweigen, die Parallelisierbarkeit erhalten.
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Abb. 2.19: Darstellung der dynamischen Grenzen (2.22) bzw. (2.23) zur Bevor-
zugung von Tastverhältnissen d < 0,5 bzw. d > 0,5, wie sie bei Algorithmus 5
eingesetzt werden. Bei zunehmender Unsymmetrie, also für kleinere Werte
von umin
umax
, wird der Bereich erweitert (grau hinterlegt), und die Bevorzugung
der Tastverhältnisse schwächer.
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Abb. 2.20: Eingeprägte Spannung uq und Schalterstellungen s1, . . . , s6 der
Submodule eines Zweiges bei Einsatz von Algorithmus 5.
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Abb. 2.21: Algorithmus 5 verbessert das Pulsmuster der Gleichspannungsseite
durch das Bevorzugen von Tastverhältnissen d < 0,5 und d > 0,5, wie man
an der Summe u−q + u+q und im Vergleich zu Abb. 2.16 erkennt.
In Abb. 2.20 sind die eingeprägte Spannung und die Schalterstellungen
der Submodule eines Zweiges bei Einsatz von Algorithmus 5 dargestellt.
Im Vergleich zu Algorithmus 4 wird schon bei tTPWM = 4 die Anzahl der
Sockelmodule reduziert, um die Bevorzugung von d > 0,5 zu erfüllen.
Die restlichen Stellen tTPWM = 6, 9 und 11, an denen sich die Anzahl der
Sockelmodule ändert, entsprechen denen von Algorithmus 4 aus Abb. 2.14,
weshalb die Bevorzugung der Tastverhältnisse keine übermäßige Erhöhung
der Schaltfrequenz erwarten lässt.
In Abb. 2.21 sind die eingeprägten Spannungen des oberen und unteren
Zweigs einer Phase dargestellt und rötlich hinterlegt, wenn das verwendete
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Tastverhältnis größer als 0,5 ist, andernfalls bläulich. Abb. 2.21 bestä-
tigt die Wirksamkeit der dynamischen Begrenzungen (2.22) und (2.23),
welche bei Algorithmus 5 die langen Zeiträume mit gleichem Tastver-
hältnis ermöglichen. Die Verbesserung lässt sich auch an der Summe der
eingeprägten Zweigspannungen erkennen, die im Vergleich zu Abb. 2.16
ein besseres Pulsmuster aufweist. Algorithmus 5 reduziert den Anteil
ungünstiger Kombinationen zwischen oberem und unterem Zweig auf 6%,
wenn man lange Zeiträume betrachtet, was im Vergleich zu A4 nahezu
einer Halbierung entspricht. Demnach bewirkt A 5 häufiger eine versetzte
Taktung zwischen den Zweigen einer Phase.
2.3 Vergleich der Algorithmen
Ausgewählte Ergebnisse des Vergleichs der Algorithmen und deren Be-
schreibung waren Gegenstand des Beitrags [25]. Zum Vergleich der Algo-
rithmen werden diese bei gleichem Laststrom und gleicher Aussteuerung
der Zweige an einer ohmsch-induktiven Last in Sternschaltung betrieben,
deren drei Stränge aus der Reihenschaltung von 26,6 Ω und 3,14 mH
bestehen. Die Last wird bei 50 Hz und bei 100 Hz mit I = 7,7 A gespeist,
und durch Anpassung der Gleichspannung und der im M2C gespeicherten
Energie eine gleiche Aussteuerung der Zweige eingestellt. Die auf die
Summenspannung bezogene Aussteuerung, bezeichnet durch
q =
uref
usum
, (2.24)
sollte das Intervall [0,03, 0,97] voll ausnutzen. Bei 50 Hz war eine Gleich-
spannung von 613 V und eine gespeicherte Energie von 14,2 J notwendig.
Bei 100 Hz war eine Gleichspannung von 596 V und eine gespeicherte
Energie von 12,3 J notwendig. Die Zweiggrößen, die sich für beide Ein-
stellungen ergeben sind in Abb. 2.22 und 2.23 dargestellt.
In Abb. 2.22 sind die Messergebnisse der Zweiggrößen bei Betrieb
mit 50 Hz für alle Algorithmen dargestellt, zum ersten Mal erschienen
in [25]. Bei Algorithmus 1 und Algorithmus 2 sind Spannungsspitzen in
der Zweigspannung sichtbar, die beim gleichzeitigen Schalten von mehr als
einem Modul innerhalb eines Zweiges auftreten. Bei den Algorithmen 3, 4
und 5 treten keine solchen Spannungsspitzen auf. Die Oberschwingungen
im Zweigstrom iz werden hauptsächlich von der Symmetrierung der Kon-
densatorspannungen hervorgerufen und beeinflussen nicht den Laststrom
i3, weil sie nur auf Kreisströme wirken.
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Abb. 2.22: Messergebnisse der Modulationsalgorithmen bei Betrieb mit ohmsch-
induktiver Last und I = 7,7 A, f = 50 Hz und UDC = 613 V. Die Verläufe
von A1 bis A 4 sind in Ordinatenrichtung versetzt dargestellt.
48
2.3 Vergleich der Algorithmen
100V
110V
120V
130V
Su
bm
od
ul
-
sp
an
nu
ng
en
A 1+ 20V
A2+ 15V
A3+ 10VA4+ 5V
A5
A5
A4
A3
A2
A1
300V
Teil
uq5
A5
A4
A3
A2
A1
5A
Teil
i z
5
A5
A4
A3
A2
A1
3A
Teil
W
ec
hs
el
an
te
il
D
C
-S
tr
om
0 5 10 15 20
A5
A3
A1
ms
10A
Teil
t
i 3
A2
A4
ei
ng
ep
rä
gt
e
Sp
an
nu
ng
Zw
ei
gs
tr
om
A
C
-S
tr
om
Abb. 2.23: Messergebnisse der Modulationsalgorithmen bei Betrieb mit ohmsch-
induktiver Last und I = 7,7 A, f = 100 Hz und UDC = 596 V. Die Verläufe
von A1 bis A 4 sind in Ordinatenrichtung versetzt dargestellt.
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Der DC-Strom weist bei Algorithmus 1 und 2 die qualitativ größte Wel-
ligkeit auf, während die Welligkeit des AC-Stroms geringer ist als bei den
anderen Algorithmen. Die eingeprägten Spannungen von Algorithmus 1
und 2 entsprechen demnach überwiegend der nicht versetzten Taktung,
wie sie Abb. 2.7c zeigt. An der im Vergleich zu Algorithmus 4 qualitativ
etwas niedrigeren Welligkeit des DC-Stroms von Algorithmus 5, lässt
sich die Wirkung der bevorzugten versetzten Taktung der modulierten
Module erkennen, was auch die etwas höhere Welligkeit des AC-Stroms
zeigt.
Abb. 2.23 zeigt die entsprechenden Verläufe der Zweiggrößen bei Be-
trieb mit 100 Hz. Hier treten bei Algorithmus 1 und Algorithmus 2
deutlich weniger Spannungsspitzen in der Zweigspannung auf, denn der
„Symmetrierungsaufwand“ ist wegen der geringeren Kondensatorspan-
nungsschwankung nicht so hoch.
2.3.1 Schaltfrequenz
Die Schaltfrequenz, die sich bei Modulationsalgorithmen mit Sortierver-
fahren einstellt, lässt sich nur schwer analytisch erfassen. Schränkt man
die Betrachtung auf die im Abschnitt 2.2 beschriebenen Verfahren ein,
kann der Wechsel des Schaltzustands eines Submoduls im ungestörten
Betrieb einer oder mehrerer der folgenden Kategorien zugeordnet werden:
1. Modulation: Das Submodul wird während einer Modulationsperiode
getaktet.
2. Sockelspannung: Wenn die geforderte Spannung größer oder kleiner
wird als die zuvor bereitgestellte Sockelspannung, muss ein Modul
ein- bzw. ausgeschaltet werden.
3. Symmetrierung: Schaltvorgang ist notwendig, um die Spannungen
zu symmetrieren.
Der erste Anteil der Schaltfrequenz ist unabhängig von der geforderten
Spannung und der Aussteuerung des Zweiges und kann bei Annahme
gleichmäßiger Aufteilung auf die n Module eines Zweigs durch
f1 =
fPWM
n
(2.25)
abgeschätzt werden, wobei fPWM die Modulationsfrequenz ist. Die Ab-
schätzung trifft auf die Modulation mit einem und mit zwei Submodulen
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Abb. 2.24: Mit höherer Grundschwingungsfrequenz f und höherer Aussteuerung,
gemessen mit q∆ = max(q) −min(q), erhöht sich die Schaltfrequenz, weil
steigende Werte von q∆ und f häufiger eine Änderung von nbase erzwingen.
Die Abschätzung (2.27) basiert auf sinusförmigen Verläufen von q (a), gilt
aber auch bei aufgeschalteter dritter Harmonischer (b), wenn deren Anteil
keine zusätzlichen Wechsel nach sich zieht. Die steigende Auflösung bei
hohen Submodulzahlen n > 12 bedingt weitere Wechsel von nbase und einen
höheren Anteil f2 der Schaltfrequenz, als durch (2.27) gegeben.
zu, weil sich die Anzahl der Schalthandlungen nicht ändert, die bei erster
auf ein und bei letzter auf zwei Module aufgeteilt werden.
Der zweite Anteil der Schaltfrequenz ist von der Häufigkeit abhängig,
mit der die Sockelspannung geändert wird und kann aus dem Zeitverlauf
der Aussteuerung (2.24) eines Zweiges ermittelt werden. Nimmt man,
wie in Abb. 2.24a skizziert, eine sinusförmige Aussteuerung
q =
qmax + qmin
2
+ (qmax − qmin) sin(2πft) (2.26)
der Zweige an, die zwischen einem minimalen Wert qmin und einem
maximalen Wert qmax schwankt, so lässt sich der zweite Anteil durch
f2 = (qmax − qmin) f = q∆f (2.27)
abschätzen, worin die Abkürzung q∆ = qmax − qmin die Aussteuerung
berücksichtigt. Dabei wird ebenfalls eine gleichmäßige Aufteilung auf
alle n Module angenommen und die Stufen der Sockelspannung durch
äquidistante Diskretisierung des Aussteuerungsbereichs [0, 1] 3 q mit n
Schritten genähert. Diese Abschätzung bleibt auch für andere periodi-
sche Verläufe der Aussteuerung gültig, wie in Abb. 2.24b dargestellt,
solange die Grundschwingung dominiert und die weiteren Anteile keine
zusätzlichen Wechsel der Sockelspannung bzw. nbase verlangen. Bei der
Modulation mit zwei taktenden Modulen ist deren Stellbereich größer
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als die Stufenhöhe der Sockelspannung, sodass einige der bei Herleitung
von (2.27) angenommenen Wechsel der Sockelspannung entfallen können
und (2.27) dann einen zu hohen Wert liefern.
Der dritte Anteil ergibt sich aus Schaltvorgängen, die zur Symme-
trierung der Kondensatorspannungen eines Zweiges notwendig sind. Ein
Modulationsalgorithmus sollte die Schaltvorgänge daher so wählen, dass
der dritte Anteil vollständig vermieden wird. Vernachlässigt man den
Symmetrierungsanteil, lässt sich die mittlere Schaltfrequenz durch Additi-
on der beiden ersten Anteile abschätzen. Für die Werte der Modellanlage
ergibt sich
f̂avg = f1 + f2 =
4884 Hz
6
+ q∆f = 814 Hz + q∆f, (2.28)
wobei der erste Summand den Anteil der Modulation und der zweite
Summand den Anteil der Schaltfrequenz darstellt, der durch Wechsel der
Sockelspannung entsteht.
Um die Algorithmen zu vergleichen, wurden die Schaltfrequenzen jedes
Moduls des M2Cs über 45 ms gemittelt und in die Wahrscheinlichkeits-
netze in Abb. 2.25 eingetragen. Durch die Ordinatenteilung der Wahr-
scheinlichkeitsnetze werden Verteilungsfunktionen der Normalverteilung
als steigende Geraden dargestellt. Mit Ausnahme der wenigen Messwerte
mit besonders hoher Schaltfrequenz bei Algorithmus 2 und denen mit
besonders niedriger Schaltfrequenz bei Algorithmus 1, liegt die Annahme
normal-verteilter gemittelter Schaltfrequenzen nahe. In Abb. 2.26 sind
die Dichtefunktionen der mittleren Schaltfrequenzen der verschiedenen
Algorithmen dargestellt, wenn man für die über 45 ms gemittelten Schalt-
frequenzen eine Normalverteilung unterstellt. Die zugehörigen Parameter
der Dichten sind in Tab. 2.2 angegeben. Zur besseren Bewertung der Al-
gorithmen wurden die mit (2.28) berechneten mittleren Schaltfrequenzen
eingetragen.
Im Vergleich zu den anderen Algorithmen bewirken Algorithmus 4
und 5 die geringsten Streuungen der Schaltfrequenzen und die Häufung
der Schaltfrequenz liegt der berechneten Schaltfrequenz f̂avg besonders
nah. Bei Algorithmus 1 und Algorithmus 2 sind die Schaltfrequenzen
deutlich höher und streuen stärker. Die Erwartungswerte der Schaltfre-
quenzen der Algorithmen 3, 4 und 5 verhalten sich gemäß (2.28). Im
Gegensatz dazu liegen die Schaltfrequenzen der Algorithmen 1 und 2
nicht in dem mit (2.28) berechneten Bereich, was auf besonders viele
durch die Symmetrierung erzwungene Schaltzustandswechsel schließen
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Abb. 2.25: Wahrscheinlichkeitsnetz der über 45 ms gemittelten Schaltfrequenzen
der 36 Module eines M2Cs bei Betrieb mit (a) 50 Hz und (b) 100 Hz zum
Vergleich der Algorithmen.
lässt. Algorithmus 1 berücksichtigt nicht die aktuelle Schalterstellung
der Module und sortiert bei jedem Durchlauf nach der Kondensator-
spannung, was die hohe Schaltfrequenz erklärt. Bei Betrieb mit 100 Hz
reduziert sich die mittlere Schaltfrequenz der Algorithmen 1 und 2, was
mit dem reduzierten „Symmetrierungsaufwand“ erklärt werden kann,
denn die Spannungsschwankung der Module ist geringer, wie man beim
Vergleich von Abb. 2.22 und 2.23 erkennt. Algorithmus 3 hat zwar die
niedrigsten Mittelwerte der Schaltfrequenz, kann aber wegen der größeren
Streuung kurzzeitig höhere Schaltverluste in einem Modul verursachen.
Insbesondere bei Entwärmungen mit schnellem thermischen Verhalten
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Abb. 2.26: Dichtefunktionen der mittleren Schaltfrequenz, gewonnen durch
Annahme einer Normalverteilung der über 45 ms gemittelten Schaltfrequen-
zen der 36 Module eines M2Cs. Bei (a) 50 Hz und (b) 100 Hz und gleicher
Aussteuerung der Zweige.
empfehlen sich Modulationsverfahren mit geringer Streuung der mittleren
Schaltfrequenz, wie Algorithmus 4 und 5.
2.3.2 Symmetrierung
Um die Güte der Spannungssymmetrierung zu beurteilen, wurde von
den Kondensatorspannungen der Module eines Zweiges deren Mittelwert
abgezogen, also die Spannungsschwankung
∆uk = uk −
1
n
n∑
k=1
uk (2.29)
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Tab. 2.2: Ermittelter Erwartungswert fE und Standardabweichung σE der
mittleren Schaltfrequenzen bei Betrieb mit 50 Hz und 100 Hz. Die Stan-
dardabweichung sollte möglichst gering sein und der Erwartungswert der
Schaltfrequenz sollte möglichst niedrig sein. Bei Algorithmus 1 und 2 ist die
Standardabweichung und der Mittelwert hoch. Bei Algorithmus 3, 4 und
5 ist die Standardabweichung gering und der Erwartungswert nahe am be-
rechneten Wert von 861 Hz bei 50 Hz-Betrieb und 908 Hz bei 100 Hz-Betrieb.
Die entsprechenden Dichten sind in Abb. 2.26 dargestellt.
A 1 A2 A3 A4 A5
f/Hz 50 100 50 100 50 100 50 100 50 100
fE/Hz 1186 1104 1027 996 845 880 857 890 866 898
σE/Hz 88 92 142 109 62 73 30 48 44 39
berechnet und in Abb. 2.27 dargestellt. Trotz der deutlich höheren Schalt-
frequenzen der Algorithmen 1 und 2, die eine bessere Symmetrierung
erwarten lassen, kann Abb. 2.27 dies nicht bestätigen. Vielmehr weisen
Algorithmus 4 und 5 die geringsten Spannungsschwankungen auf. Der
kritische Bereich für die Spannungsschwankung tritt in Zeiten niedriger
Aussteuerung des Zweiges auf, wie man auch an Abb. 2.22 und Abb. 2.23
sehen kann. In diesem Bereich werden die Unterschiede zwischen der
Modulation mit einem bzw. mit zwei Modulen besonders deutlich: Bei
Verwendung nur eines taktenden Moduls muss dieses doppelt so hoch
ausgesteuert werden wie jedes der beiden taktenden Module bei den Al-
gorithmen 4 und 5. Und da sich alle anderen Module im Bypass befinden,
werden nur die taktenden Module mit Energie beaufschlagt, die sich
bei den Algorithmen 4 und 5 auf zwei Module aufteilt und folglich zu
einer geringeren Spannungsschwankung führt. Algorithmus 3 bevorzugt
zwar die Modulation mit zwei taktenden Modulen, fällt jedoch im kri-
tischen Bereich auf die Modulation mit einem taktenden Modul zurück
(Abb. 2.13), weshalb die dann auftretende Spannungsschwankung mit
denen der Algorithmen 1 und 2 vergleichbar ist.
2.3.3 Eingeprägte Spannung
Die Modulationsalgorithmen berücksichtigen die zuletzt gemessene Kon-
densatorspannung, vernachlässigen aber die Spannungsänderung während
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Abb. 2.27: Spannungsbänder der Modulationsalgorithmen bei Betrieb mit
I = 7,7 A und 50 Hz (a) bzw. 100 Hz (b). Dargestellt sind die Abweichungen
vom Mittelwert gemäß (2.29) und die Werte der Algorithmen 1 bis 4 sind in
Ordinatenrichtung versetzt.
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der Modulationsperiode. Den dadurch entstehenden Spannungsfehler
uerr = ūq − uref (2.30)
zwischen dem geforderten Mittelwert uref und dem Mittelwert ūq der
eingeprägten Spannung uq über eine Modulationsperiode kann man mit
einer Simulation ermitteln. Der Fehler ist größer, je höher der Zweig-
strom iz und die Aussteuerung (2.24) ist und je kleiner die Kapazität C
der Submodule und je niedriger die Modulationsfrequenz fPWM = T−1PWM
ist. Mit diesen Überlegungen erhält man die Abschätzung
ûerr =
izq
2CfPWM
(2.31)
des Spannungsfehlers. In Abb. 2.28 sind die Simulationsergebnisse der
eingeprägten Spannungen uq, der geforderten Mittelwerte uref und der
Spannungsfehler uerr dargestellt. Für die Simulation wurde ideales Schal-
ten, Leiten und Sperren der Leistungshalbleiter angenommen, sodass der
dargestellte Spannungsfehler uerr dem jeweiligen Modulationsalgorithmus
zugeschrieben werden kann. Bei den Algorithmen 1, 2 und 3 treten in
den Verläufen von uerr kurze Impulse auf, die bei den Algorithmen 4
und 5 vermieden werden. Die Impulse entstehen, wenn das berechnete
Tastverhältnis besonders groß oder klein ist und auf 1 beziehungsweise
auf 0 gesättigt wird. Die Algorithmen 4 und 5 vermeiden die von dieser
Sättigung betroffenen Wertebereiche und die dadurch verursachten Im-
pulse. Die Impulse können die Stromregelung verschlechtern und lassen
sich im Gegensatz zum langsamen Anteil des Spannungsfehlers schwerer
kompensieren, weshalb die Algorithmen 4 und 5 besser sind.
Der grau dargestellte näherungsweise ermittelte Spannungsfehler ûerr
wurde mit (2.31) anhand von Abtastwerten berechnet, die auch dem
Regler zur Verfügung stehen. Die gute Übereinstimmung mit dem tat-
sächlichen Wert uerr, insbesondere bei den Algorithmen 4 und 5, lässt
eine einfache Kompensation auf Basis von (2.31) erhoffen. Dies zeigen die
Ergebnisse von [70, 71], wo diese Idee aufgegriffen wurde. Dort konnte
der simulierte Spannungsfehler fast vollständig und der gemessene Span-
nungsfehler um über 50 % reduziert werden. Der verbleibende gemessene
Spannungsfehler wird überwiegend von den Spannungsabfällen über den
Halbleiterbauelementen verursacht und könnte ebenfalls kompensiert
werden. Die erzielte Reduktion des Spannungsfehlers führt schon zu einer
besseren Stromregelung, was sich vor allem durch reduzierte Kreisströme
bemerkbar macht [71].
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Abb. 2.28: Simulation der eingeprägten Spannung uq (oben) zur Ermittlung des
Spannungsfehlers uerr (unten). Der näherungsweise ermittelte Spannungsfeh-
ler ûerr ist jeweils grau dargestellt. Erstmals erschienen in [25].
2.3.4 Spektrum der Gleich- und Wechselspannung
Wird die Gleichspannungsseite von einer Spannungsquelle gespeist und
haben alle Zweige die gleiche Induktivität, wie in Abb. 2.7a dargestellt,
ergibt sich die zur Gleichspannungsseite hin wirksame Spannung aus der
Summe
u′DC =
1
3
6∑
k=1
uqk, (2.32)
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Tab. 2.3: Als Maß für die Welligkeit des Gleichstroms dient der bezogene
Effektivwert des Wechselanteils ĩDC,rms nach (2.35). Durch die Bevorzugung
versetzter Taktung erzielt A 5 besonders niedrige Werte.
Algorithmus A1 A2 A3 A4 A5
f = 50 Hz (Abb. 2.22) 6,7 % 8,3 % 4,8 % 6,0 % 4,8 %
f = 100 Hz (Abb. 2.23) 6,0 % 5,9 % 4,5 % 5,4 % 4,3 %
denn die Phasen sind unter diesen Umständen entkoppelt. Analog ergeben
sich die auf der Wechselspannungsseite wirksamen Spannungen
u′1 =
uq2
2
− uq1
2
, (2.33a)
u′2 =
uq4
2
− uq3
2
, (2.33b)
mit denen sich die verkettete Spannung von Phase 1 zu Phase 2 als
u′AC = u
′
2 − u′1 (2.34)
schreiben lässt. Die zur Berechnung von u′DC und u
′
AC benötigten Span-
nungen wurden bei dem für Abb. 2.22 durchgeführten Experiment erfasst
und die Amplitudenspektren von u′DC und u
′
AC in Abb. 2.29 dargestellt.
Auf der Gleichspannungsseite weist A 2 besonders hohe und A5 beson-
ders niedrige Amplituden auf, während die Amplituden der restlichen
Algorithmen oberhalb des Bereichs von A5 liegen.
Vergleicht man die Amplituden der jeweils höchsten Linien, ergibt sich
von A4 zu A5 eine Verbesserung von 19 %, was die Wirksamkeit der in
Abschnitt 2.2.7 angestellten Überlegungen zur vorteilhaften Wahl der
Tastverhältnisse bestätigt. Der bezogene Effektivwert des Wechselanteils
des (dediziert gemessenen) Gleichstroms
ĩDC,rms =
RMS(iDC − IDC)
IDC
, (2.35)
angegeben in Tab. 2.3 für den Betrieb mit 50 Hz und 100 Hz, zeigt eben-
falls diese Tendenz.
Auf der Wechselspannungsseite kehrt sich diese Tendenz um, was
auch anhand der idealisierten Überlegungen zur versetzten Taktung
in Abb. 2.7 zu erwarten ist. Die niederfrequenten Schwankungen der
Submodulspannungen verhindern allerdings eine ideale Auslöschung oder
Verstärkung einzelner Amplituden.
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|Ŷ (u′DC)| A5
fPWM
10,2V
30,4V
6,3V
7,6V
6,1V
(a) DC
0V
20V
40V
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Abb. 2.29: Amplitudenspektren der zur Gleichspannungsseite (a) und zur
Wechselspannungsseite (b) wirksamen Spannungen u′DC bzw. u′AC. Auf der
Gleichspannungsseite weist A 2 besonders hohe und A5 besonders niedrige
Amplituden auf. Diese Tendenz kehrt sich auf der Wechselspannungsseite
um. Diese Messergebnisse erschienen erstmals in [25].
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2.3.5 Rechenzeit
Die verschiedenen Algorithmen wurden jeweils in Embedded MATLAB
und in C implementiert, wobei die C -Implementierungen immer deutlich
geringere Laufzeiten haben, was insbesondere an einer eigenen Sortier-
funktion für genau sechs Werte (z. B. Spannungen) liegt. Die Messungen
beziehen sich auf die C -Implementierung und die dabei ermittelten Re-
chenzeiten sind in Tab. 2.4 angegeben. Demnach ist Algorithmus 1 mit
Tab. 2.4: Maximalwerte der gemessenen Rechenzeiten der in C implementierten
Algorithmen für alle Zweige eines dreiphasigen M2Cs mit n = 6 Submodulen
je Zweig, auf der PowerPC-750-CPU (1000 MHz) des DS1005.
Algorithmus A1 A2 A3 A4 A5
Rechenzeit in µs 2,73 4,86 5,28 4,35 6,09
bezogener Wert 100 % 178 % 193 % 159 % 223 %
einer Laufzeit von 2,73 µs für einen kompletten M2C aus 36 Submodulen
der schnellste und dient daher als Bezug für die relative Angabe der
Rechenzeiten.
Im Vergleich zu den anderen Verfahren sticht Algorithmus 4 heraus,
weil er neben guter Symmetrierung der Kondensatorspannungen eine
geringe Streuung und einen niedrigen Mittelwert der Schaltfrequenz be-
wirkt, was seine um 59 % höhere Rechenzeit rechtfertigt. Algorithmus 5
kann durch die bevorzugte versetzte Taktung das Spektrum der eingepräg-
ten Gleichspannung u′DC verbessern, beansprucht aber deutlich höhere
Rechenzeit und bewirkt eine leicht erhöhte Schaltfrequenz im Vergleich
zu Algorithmus 4.
2.4 Zusammenfassung
Die eingeprägte Spannung der in diesem Kapitel untersuchten Modu-
lationsalgorithmen zeichnet sich durch eine geringe Abweichung vom
vorgegebenen Mittelwert aus, weil die Verfahren die frühe Submodul-
Auswahl einsetzen und die individuellen Spannungen der Submodule
berücksichtigen. Die Modulation mit zwei taktenden Modulen weist, im
Vergleich zu den anderen untersuchten Algorithmen, die geringste Un-
symmetrie der Kondensatorspannungen und die geringste Schaltfrequenz
auf. Bei Verwendung nur eines taktenden Moduls muss dieses doppelt so
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hoch ausgesteuert werden wie jedes der beiden Module bei Modulation
mit zwei taktenden Modulen, was für letztere zu einem geringeren Ener-
gieeintrag führt. Dieser Unterschied wird am deutlichsten, wenn sich alle
nicht taktenden Module im Bypass befinden, denn dann werden nur die
taktenden Module mit Energie beaufschlagt.
Durch die dynamische Einschränkung der Tastverhältnisse entsprechen
die eingeprägten Spannungen von Algorithmus 5 möglichst denen bei
versetzter Taktung. Messungen zeigen bei Algorithmus 5 eine Reduktion
der höchsten Amplituden im Spektrum der eingeprägten Spannung auf
der Gleichspannungsseite gegenüber Algorithmus 4 um 19 % und eine
ebenso gute Reduktion des Effektivwertes der Welligkeit des Gleichstroms.
Die Modulationsalgorithmen können die Submodulspannungen in einem
engen Band halten, sodass die Annahme ideal symmetrierter Spannungen
bei der Modellbildung für die übergeordnete Regelung naheliegt. Diese
ist Gegenstand des folgenden Kapitels.
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Die folgenden Abschnitte sind der Modellbildung des M2Cs gewidmet,
mit dem Ziel, das für eine schnelle Schaltungssimulation und für den
Reglerentwurf relevante Verhalten der Schaltung aus Abb. 3.1e geeignet
zu abstrahieren. Die rechteckigen Zweipole symbolisieren die Reihenschal-
tung der Submodule, welche in verschiedenen Detaillierungen modelliert
werden können. In den Abb. 3.1b, 3.1c und 3.1d sind drei mögliche Er-
satzschaltungen dargestellt. Dabei steht Abb. 3.1b für die Nachbildung
der Dioden und IGBTs durch Großsignal-Modelle. Die Ersatzschaltung
in Abb. 3.1c folgt aus der Annahme idealen Verhaltens der Halbleiter-
bauelemente.
Auf diese Modelle wird im Abschnitt 3.1 eingegangen, und anschließend
wird ein vereinfachtes Simulationsmodell unter Berücksichtigung eines
unsymmetrischen Aufbaus vorgestellt, bevor in Abschnitt 3.3 eine Modell-
bildung zum Zwecke des Regelungsentwurfs erfolgt. Entgegen der sonst
üblichen Herangehensweise verzichtet die dort betriebene Modellbildung
auf die Festlegung der Kondensatorspannungen als Zustandsgrößen, was
in Abschnitt 3.3.7 zu einem Modell transformierter Energien und Ströme
führt. Abschließend wird in Abschnitt 3.5 die gezeigte Herleitung und
das damit gefundene Modell zum Stand der Technik verglichen.
3.1 Modellierung der Submodule und deren
Reihenschaltung
Bei der Betrachtung eines Zweiges wird zur Vereinfachung der Notati-
on auf eine Unterscheidung zwischen den Zweigen verzichtet, also die
Zählpfeile für die von der Reihenschaltung der Submodule eingeprägte
Spannung uq und für den Zweigstrom iz aus Abb. 3.1a verwendet. In
den Abb. 3.1b, 3.1c und 3.1d sind drei verschiedene Ersatzschaltungen
für die Reihenschaltung der Submodule dargestellt.
Die Schaltung in Abb. 3.1b kann durch Großsignal-Modelle der Halb-
leiterbauelemente nachgebildet werden, was in der Regel eine Schaltungs-
simulation erfordert. Soll das Verhalten der gesamten Schaltung über
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Abb. 3.1: Netzwerkdarstellung eines M2Cs mit Spannungsquellen an AC- und
DC-Klemmen und Berücksichtigung unterschiedlicher Werte für die Indukti-
vitäten und Widerstände. Jedes Rechteck, gezeigt in (a), mit einer Klem-
menspannung uqk, k = 1, . . . , 6, symbolisiert die Reihenschaltung mehrerer
Module, die durch eine der Ersatzschaltungen in (b), (c) oder (d) nachgebildet
werden kann.
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einen längeren Zeitraum modelliert werden, ist der Berechnungsaufwand
erheblich und einfachere Modelle sind in der Regel ausreichend.
Insbesondere wenn auf die Details der Schaltvorgänge verzichtet wer-
den kann, gelangt man durch Annahme idealer Halbleiterbauelemente
und durch die Einschränkung der Schaltzustände eines Submoduls auf
Ein oder Bypass zur Ersatzschaltung in Abb. 3.1c. Übliche numerische
Integrationsverfahren können die isoliert auftretenden Schaltzeitpunkte
mit guter Genauigkeit ermitteln und dazwischen mit größeren Integrati-
onsschrittweiten arbeiten.
Für den Regelungsentwurf wird meist auch das schnelle Verhalten ver-
nachlässigt, also eine gemittelte Betrachtung angewendet, und dabei au-
ßerdem die eingeprägten Spannungen durch eine resultierende Spannung
ersetzt, also die individuelle Betrachtung einzelner Submodule aufgegeben.
Die resultierende Spannung kann durch eine unabhängige Spannungsquel-
le modelliert werden, wie in Abb. 3.1d dargestellt. Selbst die gesamte
Zweigspannung wird gelegentlich durch unabhängige Spannungsquellen
modelliert [64, 37], wobei die Vernachlässigung der Zweigdrosseln aller-
dings auf Zwangsbedingungen für die Spannungen führt. Die Mittelung
wird später wieder aufgegriffen.
Geschaltetes Modell Bei Anwendung der Ersatzschaltung 3.1c kann
für jedes Submodul die Differentialgleichung
C
d
dt
uCk = sk iz (3.1)
abgelesen werden, wobei iz der Zweigstrom, uCk die Kondensatorspan-
nung, und sk ∈ {0, 1} die Schalterstellung ist und die n Submodule eines
Zweigs mit k = 1, . . . , n nummeriert werden. Zur einfacheren Notation
wurde allen Modulen die gleiche Kapazität C unterstellt, also Unter-
schiede in den Kondensatoren der Submodule vernachlässigt, denn der
Fall unterschiedlicher Kapazitäten lässt sich leicht aus (3.1) gewinnen.
Die eingeprägte Spannung uq ergibt sich durch Summierung über alle
Klemmenspannungen
uSMk = skuCk (3.2)
der Submodule k = 1, . . . , n:
uq =
n∑
k=1
sk uCk. (3.3)
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Abb. 3.2: Vereinfachte Berücksichtigung der Spannungsabfälle über Diode und
IGBT mit der Ersatzschaltung (a). Mit Hilfe der in (b) und (c) definierten
Spannungsabfälle kann man die Klemmenspannung uSMk der Ersatzschaltung
angeben, wie die Tabelle unten in Abhängigkeit der Stromrichtung und der
Schalterstellung sk ∈ {0, 1} zeigt.
Tab. 3.1: Ausgangsspannung der Ersatzschaltung in Abb. 3.2a in Abhängigkeit
der Schalterstellung und Stromflussrichtung.
sk iz > 0 iz < 0
Bypass 0 uSMk = uTD(iz) uSMk = uTD(iz)
Ein 1 uSMk = −uTD(−iz) + uCk uSMk = −uTD(−iz) + uCk
Diese Modellierung reduziert die Leistungshalbleiterbauelemente auf
ideales Schalten, Leiten, Sperren und Blockieren und ermöglicht dadurch
die schnelle Simulation der individuellen Submodulspannungen und eine
gute Nachbildung der eingeprägten Spannung.
Die in (3.2) vernachlässigten Durchlassspannungen lassen sich nähe-
rungsweise mit dem Ersatzschaltbild in Abb. 3.2a berücksichtigen, welches
einen idealen Umschalter mit den Durchlasskennlinien von Diode und
IGBT kombiniert. Dadurch wird der Spannungsabfall uTD über der Pa-
rallelschaltung einer Inversdiode und einem eingeschalteten IGBT zur
Ausgangsspannung uSMk des idealen Modells addiert, wie in Abb. 3.2
und Tab. 3.1 veranschaulicht. In Tab. 3.1 ist die Klemmenspannung unter
Nutzung der Kennlinie uTD aus Abb. 3.2c in Abhängigkeit von Schalter-
stellung und Stromrichtung eingetragen. Die Klemmenspannung uSMk
der Ersatzschaltung aus Abb. 3.2a lässt sich demnach als
uSMk = [1− 2sk]uTD(iz[1− 2sk]) + skuCk, sk ∈ {0, 1} (3.4)
schreiben, wobei [1 − 2sk]uTD(iz[1− 2sk]) je nach Schalterstellung sk
und Stromrichtung den Spannungsabfall über Diode oder eingeschaltetem
IGBT darstellt.
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Die eingeprägte Spannung
uq =
n∑
k=1
uSMk (3.5)
der Reihenschaltung von n Submodulen kann auch als
uq =
n∑
k=1
sk uCk − nONuTD(−iz) + (n− nON)uTD(iz) (3.6)
geschrieben werden, wobei nON =
∑n
k=1 sk die Anzahl der eingeschalteten
Module bezeichnet. Zur vereinfachten Berücksichtigung der Durchlass-
spannungen kann (3.3) also zu (3.6) erweitert werden. Allerdings verliert
die Ersatzschaltung in Abb. 3.2a ihre Gültigkeit, wenn eine der Konden-
satorspannungen uCk kleiner wird als der Betrag der Durchlassspannung,
weil dann die Stromwege nicht mehr durch den Umschalter beschrieben
werden können. Dies schränkt die Anwendbarkeit nur gering ein, weil
eine exakte Nachbildung des betroffenen Betriebsfalls oft entbehrlich ist
und weil durch Begrenzung der Spannungen uCk auf nichtnegative Werte
selbst dieser Betriebsfall mit den Ersatzschaltungen in Abb. 3.1c oder
3.2a näherungsweise wiedergegeben werden kann.
Durch Umstellen von (3.6) lässt sich die alternative Darstellung
uq =
n∑
k=1
sk uCk + nuTD(iz)− nON[uTD(iz) + uTD(−iz)] (3.7)
angeben, in welcher die von nON abhängigen Anteile der summierten
Durchlassspannung zusammengefasst wurden. An dieser Darstellung wird
der Vorschlag aus [44] nachvollziehbar, nach dem die analytische Berech-
nung der Durchlassverluste anhand einer gemeinsamen Durchlasskennlinie
für Diode und IGBT durchgeführt wird. Der unterstrichene Term ent-
spricht der Differenz zwischen den Spannungsabfällen von Diode und
IGBT, wie man an der Kennlinie in Abb. 3.2c sehen kann. Denn wenn
uTD(iz) eine ungerade Funktion ist, verschwindet uTD(iz) + uTD(−iz)
und die summierte Durchlassspannung wird unabhängig von der An-
zahl eingeschalteter Submodule, was die analytische Berechnung der
Durchlassverluste vereinfacht.
Ersatzsubmodul Die Berücksichtigung aller n Submodule der Ersatz-
schaltungen in Abb. 3.1c oder 3.2a erschwert den Entwurf einer Regelung
67
3 Modellbildung
Abb. 3.3: Die Reihenschaltung
der n Submodule (a) lässt sich
durch ein Ersatzsubmodul
(b) beschreiben, wobei dessen
Schalterstellung q auch Zwi-
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für den Stromrichter unnötig. Durch die Anwendung eines Ersatzsub-
moduls [89, 7], wie in Abb. 3.3 dargestellt, lassen sich die durch einen
Modulationsalgorithmus modulierten Zweige geeignet abstrahieren. Der
Modulationsalgorithmus sorgt einerseits für eine möglichst gute Umset-
zung der Klemmenspannung uq und andererseits für eine gute Symme-
trierung der Submodulspannungen, sodass die verbleibende Unsymmetrie
vernachlässigt werden kann. Dies begründet den Ansatz
C
n
d
dt
uC = q iz (3.8)
für die Kondensatorspannung uC eines Ersatzsubmoduls mit der Kapazi-
tät Cn und der Aussteuerung q ∈ [0, 1], um die eingeprägte Spannung des
Zweiges durch
uq = q uC (3.9)
zu beschreiben [89, 92, 78, 57]. Mit Ersatzsubmodulen werden in der Re-
gel die Modulation für den Regelungsentwurf nachgebildet und gemittelte
Systemgrößen angenommen, wobei in der Regel auch die Durchlassspan-
nungen vernachlässigt werden. Die Spannung uC des Ersatzsubmoduls
wird dann meist mit der Summe
uC =
n∑
k=1
uCk (3.10)
aus den gemessenen Spannungen bestimmt. Wie in [7] gezeigt, lässt sich
mit dem kontinuierlichen Wertebereich der Aussteuerung q die Forderung
gleicher eingeprägter Spannung beziehungsweise gleicher Klemmenleis-
tung von Ersatzsubmodul und Reihenschaltung in Abb. 3.3a selbst bei
geschalteten Modellen erfüllen. Unter dieser Voraussetzung, zusammen
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mit der Forderung gleicher gespeicherter Energie des Zweiges und des
Ersatzsubmoduls, werden in [7] die Zusammenhänge
uC =
√√√√n
n∑
k=1
u2Ck, (3.11a)
q =
∑n
k=1 sk uCk
uC
(3.11b)
hergeleitet. In der Regel wird auf die exakte Rechnung (3.11a) verzichtet,
da (3.10) für typische Werte der Unsymmetrie ausreichend genau ist
und weniger Rechenzeit benötigt. Die Berechnung von uC mit (3.11a)
erübrigt zudem nicht die Implementierung der Summe (3.10), da letztere
zur Bestimmung der momentanen Aussteuerungsgrenze von uq benötigt
wird.
Allerdings dient die mit (3.11a) ermittelte Spannung uC des Ersatz-
submoduls in [8] der Abschätzung der Fehler, die bei Annahme idealer
Symmetrierung und Verwendung von (3.10) entstehen. Und die, im ge-
mittelten Sinne aufgefasste Zeile (3.11b), kann als Ausgangspunkt der
in Abschnitt 2.2 untersuchten Modulationsalgorithmen angesehen wer-
den, denn diese approximieren die von der übergeordneten Regelung
vorgegebene Stellgröße q durch die Spannungen uCk und die Schalterstel-
lungen sk für den kurzen Zeitabschnitt der nächsten Modulationsperiode,
um (3.11b) möglichst gut zu erreichen.
Mit steigender Submodulzahl n verringern sich die Fehler, die durch
Ersatzsubmodule entstehen, wie die Simulationsergebnisse in [57] zeigen.
In [14] wird die Spannung von Ersatzsubmodulen zur näherungsweisen
Modellierung individueller Submodule genutzt, um mit Hilfe der Schalt-
signale eines Modulators die Verluste zu berechnen. Der dort ausgeführte
Vergleich zeigt nur geringe Abweichung gegenüber einer vollständigen
Simulation eines geschalteten Modells.
3.2 Simulationsmodell zur Berücksichtigung eines
unsymmetrischen Aufbaus
Schon bei relativ kleiner Submodulzahl n kann die Rechenzeit einer Schal-
tungssimulation stark steigen, was eine schnelle und einfache Systemnach-
bildung erschwert. Insbesondere wenn die Annahme idealen Schaltens
ausreicht und das Netzwerk nicht regelmäßig geändert wird, bietet sich die
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Implementierung einer gegebenenfalls vereinfachten Zustandsdarstellung
der Schaltung an. Dadurch kann die Rechenzeit der Simulation gegen-
über einer Schaltungssimulation mit einem Netzwerkanalyseprogramm
reduziert werden. Diese Methode ist auf Netzwerke beschränkt, bei der
die manuelle Herleitung einer Zustandsdarstellung noch möglich ist.
Meist wird bei der Modellbildung eines M2Cs angenommen, dass
die Zweigwiderstände und Zweiginduktivitäten aller Zweige gleich sind
und auch, dass die Induktivitäten und Widerstände jeder Phase der
Last gleich sind. Dies ist in der Regel gerechtfertigt, da die Zweige
aus gleichen Komponenten bestehen und möglichst identisch gefertigt
werden. Trotzdem sind Toleranzen von Drosseln und Kondensatoren bis
zu 5% nicht unüblich, weshalb in der Netzwerkdarstellung eines M2Cs in
Abb. 3.1e unterschiedliche Werte für die Induktivitäten und Widerstände
vorgesehen wurden, sodass sich Unsymmetrien modellieren lassen.
Das angestrebte Modell der Schaltung aus Abb. 3.1e soll die Anwendung
der Ersatzschaltungen aus dem vorigen Abschnitt gestatten, weshalb für
die eingeprägten Spannungen uq angenommen wird, dass sie von den
Zweigströmen iz abhängen können. Außerdem wird für die eingeprägten
Spannungen uq angenommen, dass sie unabhängig von der Ableitung der
Zweigströme iz sind, sodass sich die Herleitung einer Zustandsdarstellung
vereinfacht. Um eine kompakte Schreibweise zu ermöglichen, wird die
eingeprägte Spannung des „oberen“ Zweigs von Phase p = 1, 2, 3 mit u+qp
bezeichnet und die des „unteren“ Zweigs mit u−qp, also
u+q1 = uq1 u
−
q1 = uq2 (3.12)
u+q2 = uq3 u
−
q2 = uq4 (3.13)
u+q3 = uq5 u
−
q3 = uq6. (3.14)
Für die Zweigströme, Widerstände und Selbstinduktivitäten wird die
gleiche Indizierung angewendet.
Beim Ablesen der Maschengleichungen wählt man die drei Umläufe
von M zu N über die oberen Zweige
uDC
2
=
Ld
2
d
dt
iDC +
Rd
2
iDC + u
+
qp +R
+
zpi
+
zp + L
+
zp
d
dt
i+zp
+Mp
d
dt
i−zp + Lp
d
dt
ip +Rpip + up + uNM
(3.15)
70
3.2 Simulationsmodell zur Berücksichtigung eines unsymmetrischen Aufbaus
und die drei Umläufe über die unteren Zweige
uDC
2
=
Ld
2
d
dt
iDC +
Rd
2
iDC + u
−
qp +R
−
zpi
−
zp + L
−
zp
d
dt
i−zp
+Mp
d
dt
i+zp − Lp
d
dt
ip −Rpip − up − uNM.
(3.16)
Diese sechs Maschengleichungen werden üblicherweise in eine Summe
und eine Differenz je Phase umgerechnet, um die Zweigströme durch
ihre Summe isp = i+zp + i−zp und den Laststrom ip darzustellen, der ja
wegen ip = i+zp− i−zp ihre Differenz ist. Die Wahl dieser Umrechnung kann
schon zu Beginn der Modellbildung getroffen werden, wie z. B. in [106],
wo ein symmetrischer Aufbau angenommen wird. Für den Fall ungleicher
Induktivitäten und Widerstände der Zweige ist diese Umrechnung nicht
ohne Weiteres möglich. Ein Ausweg besteht darin, die Widerstände und
Induktivitäten ebenfalls durch Summen und Differenzen darzustellen,
also die Umrechnung
LΣp =
L+zp + L
−
zp
2
L∆p =
L+zp − L−zp
2
(3.17)
RΣp =
R+zp +R
−
zp
2
R∆p =
R+zp −R−zp
2
, p = 1, 2, 3 (3.18)
anzusetzen. Diese Umrechnung gestattet es, mit L∆p = 0, R∆p = 0,
LΣp = Lz und RΣp = Rz den symmetrischen Fall einzustellen. Außerdem
können die Maschengleichungen (3.15) und (3.16) zu
uDC = Ld
d
dt
iDC +RdiDC +RΣpisp +R∆pip
+ (Mp + LΣp)
d
dt
isp + L∆p
d
dt
ip + u
+
qp + u
−
qp
(3.19a)
0 = R∆pisp + (2Rp +RΣp)ip + (2Lp −Mp + LΣp)
d
dt
ip
+ L∆p
d
dt
isp + 2up + 2uNM + u
+
qp − u−qp
(3.19b)
umgeformt werden.
Für eine kompakte Schreibweise bietet sich die Einführung der Vektoren
is = (is1, is2, is3)
T i = (i1, i2, i3)
T (3.20)
u+q = (u
+
q1, u
+
q2, u
+
q3)
T u−q = (u
−
q1, u
−
q2, u
−
q3)
T (3.21)
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und
u = (u1, u2, u3)
T (3.22)
an. Bringt man die Ableitungen der Ströme auf die linke Seite und
berücksichtigt 2iDC = is1 + is2 + is3, lässt sich (3.19) als
LA
d
dt
is + L∆
d
dt
i = (1, 1, 1)TuDC −RAis −R∆i− u+q − u−q (3.23a)
L∆
d
dt
is + LB
d
dt
i = −(2, 2, 2)TuNM −R∆is −RBi
− u+q + u−q − 2u
(3.23b)
schreiben, wobei die Induktivitätsmatrizen
LA = diag(LΣ1 +M1, LΣ2 +M2, LΣ3 +M3) +
Ld
2
133 (3.24)
und
LB = diag(2L1 + LΣ1 −M1, 2L2 + LΣ2 −M2, 2L3 + LΣ3 −M3) (3.25)
das gewünschte Verhalten der Induktivitäten beschreiben, während die
Matrix
L∆ = diag(L∆1, L∆2, L∆3), (3.26)
die unerwünschte Kopplung repräsentiert.1 Die Widerstandsmatrizen
sind
RA = diag(RΣ1, RΣ2, RΣ3) +
Rd
2
133, (3.27)
RB = diag(2R1 +RΣ1, 2R2 +RΣ2, 2R3 +RΣ3) (3.28)
und
R∆ = diag(R∆1, R∆2, R∆3). (3.29)
Mit L∆ = 033 und R∆ = 033 sind die Ströme is von den Strömen i
entkoppelt, wie man an der Darstellung (3.23) erkennen kann.2 Für die
Modellbildung zum Zwecke eines Regelungsentwurfs wird daher meistens
L∆ = 033 und R∆ = 033 angenommen. Die Anwendung separater
1Dabei steht 1mn für die m× n Einsmatrix.
2Dabei steht 0mn für die m× n Nullmatrix.
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Ersatzschaltungen für die Last und Kreisströme, wie z. B. in [45, 79],
stützt sich ebenfalls auf diese Entkopplung.
Die Ströme in i sind linear abhängig, da sie wegen des isolierten
Sternpunkts der Knotengleichung
(1, 1, 1) i = 0 (3.30)
unterliegen, die noch nicht in (3.23) eingesetzt wurde. Um eine geeignete
Darstellung von (3.23b) zu erhalten, kann man die Spannung uNM mit
Hilfe von (3.30) berechnen. Stellt man (3.23a) auf ddtis um und setzt für
diesen Zweck det(LA) 6= 0 voraus,3 ergibt sich
d
dt
is = L
−1
A as(is, i,u
+
q ,u
−
q )−L−1A L∆
d
dt
i, (3.31)
mit der Abkürzung
as(is, i,u
+
q ,u
−
q ) = (1, 1, 1)
TuDC −RAis −R∆i− u+q − u−q . (3.32)
Damit kann man ddtis in (3.23a) eliminieren, und erhält
(
LB −L∆L−1A L∆
)
︸ ︷︷ ︸
LC
d
dt
i = −(2, 2, 2)TuNM + aNM(is, i,u+q ,u−q ), (3.33)
mit der Abkürzung
aNM(is, i,u
+
q ,u
−
q ) = −R∆is −RBi− u+q + u−q − 2u
−L∆L−1A as(is, i,u+q ,u−q ).
(3.34)
Multipliziert man (3.33), unter der Annahme det(LC) 6= 0, von links
mit (1, 1, 1)L−1C so kann man die Ableitung der Knotengleichung (3.30)
einsetzen und die Summe nach uNM auflösen:
uNM =
(1, 1, 1)L−1C aNM(is, i,u
+
q ,u
−
q )
(1, 1, 1)L−1C (2, 2, 2)
T
. (3.35)
Diese Lösung für uNM kann zurück in (3.33) eingesetzt werden und ergibt
d
dt
i = L−1C
[
diag(1, 1, 1)− 131
113L
−1
C
113L
−1
C 131
]
aNM(is, i,u
+
q ,u
−
q ), (3.36)
3Wie man an (3.24) sieht, dominiert die Diagonale von LA für typische Konfigura-
tionen der Induktivitäten, sodass die Inverse L−1A fast immer existiert.
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womit ddti in (3.23a) gegeben ist, um schließlich die Ableitungen
d
dtis
und ddti als Funktionen von is, i, u
+
q , u−q , uDC und u zu erhalten. Durch
die Knotengleichung (3.30) kann eine der Zeilen in (3.36) entfallen und
man erhält zusammen mit (3.23a) eine Zustandsdarstellung von (3.23),
welche bis auf den Anfangszustand und die eingeprägten Spannungen u+q ,
u−q bestimmt ist. Dieses System gibt das Verhalten der Ströme wieder
und kann mit Modellen für die eingeprägten Spannungen u+q , u−q erwei-
tert werden, vorausgesetzt die Spannungen bleiben unabhängig von den
Ableitungen der Zweigströme.
Die Ersatzschaltungen aus Abschnitt 3.1 genügen dieser Voraussetzung,
sodass die eingeprägten Spannungen u+q , u−q durch eine der Spannungsbil-
dungen (3.3), (3.7) oder (3.9) bestimmt werden können. Die Differential-
gleichungen (3.1) oder (3.8) liefern die zur Spannungsbildung benötigten
Kondensatorspannungen aller Submodule oder der Ersatzsubmodule und
ergänzen das System zu einem Modell des gesamten Stromrichters.
Im Folgenden werden zwei Varianten unterschieden:
1. Die Berücksichtigung aller Submodule erlaubt die Simulation des
Stromrichters beim Entwurf von Modulationsverfahren oder die
Analyse der Strom- und Spannungswelligkeiten.
2. Ersatzsubmodule geben das Verhalten des modulierten Stromrich-
ters für den Regelungsentwurf wieder, ohne die niederfrequente
Spannungswelligkeit der Kondensatorspannungen zu verbergen.
Die erste Variante führt im Rest dieses Abschnitts auf ein Simulationsmo-
dell, während die zweite Variante in Abschnitt 3.3.1 bei der Modellbildung
für den Regelungsentwurf aufgegriffen wird.
Berücksichtigung aller Submodule Entsprechend den Ersatzschaltun-
gen aus Abb. 3.1c oder 3.2a gilt für jedes der n Submodule eines Zweigs
die Differentialgleichung (3.1). Bei der Modellierung aller Submodule
des Stromrichters muss die Unterscheidung der Zweige wiederhergestellt
werden, also eine eigene Differentialgleichung für jedes der 6n Submodule
angeschrieben werden. In diesem Schritt ist es bei Bedarf möglich, unter-
schiedliche Kapazitätswerte einzusetzen. Der in den Submodulen jeweils
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einzusetzende Zweigstrom wird mittels
(iz1, iz3, iz5)
T = (i+z1, i
+
z2, i
+
z3)
T =
is + i
2
(3.37a)
(iz2, iz4, iz6)
T = (i−z1, i
−
z2, i
−
z3)
T =
is − i
2
(3.37b)
aus den Strömen is und i gewonnen. Die von den jeweiligen Reihenschal-
tungen eingeprägten Spannungen werden mit der Spannungsbildung (3.3)
oder (3.7) ermittelt, abhängig davon, ob die Durchlassspannungen ver-
nachlässigt oder berücksichtigt werden sollen. Aus den Spannungsbildun-
gen der Zweige ergeben sich die Elemente in u+q bzw. u−q .
Das vollständige Modell besteht neben den Differentialgleichungen (3.1),
(3.31) und (3.36) aus den algebraischen Gleichungen (3.3) oder (3.7)
sowie (3.32), (3.34) und (3.35). Zu deren eindeutigen Lösung ist neben
der Angabe des Anfangszustands die Vorgabe aller 6n Schalterstellungen
erforderlich. Die hergeleitete Zustandsdarstellung kann in eine numerische
Simulation integriert werden und eignet sich zur effizienten Erprobung
von Modulations- und Regelungsverfahren, da auch das Verhalten der
einzelnen Submodule nachgebildet wird.
Als Anwendungsbeispiel des hergeleiteten geschalteten Modells dient
die Simulation der zwei in Abb. 3.4 dargestellten Konfigurationen der
Zweigdrosseln:
(a) symmetrische Konfiguration Der übliche Aufbau sieht gleiche In-
duktivitäten in jedem der sechs Zweige vor, sodass eine symmetri-
sche Konfiguration entsteht. Diese in Abb. 3.4a gezeigte Konfigura-
tion führt zu den Induktivitätsmatrizen4
LA = LzE3 (3.38a)
LB = (2La + Lz)E3 (3.38b)
L∆ = 033. (3.38c)
(b) minimale Anzahl Zur Entkopplung der eingeprägten Zweigspannun-
gen genügt eine Zweigdrossel je Phase, wenn man einen unsym-
metrischen Aufbau in Kauf nimmt. Diese in Abb. 3.4b gezeigte
4Dabei steht Em für die m×m Einheitsmatrix.
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(a) symmetrische Konfiguration der Zweigdrosseln
iz1
Lz
iz2
iz3
Lz
iz4
iz5
Lz
iz6
i1 La
i2 La
i3 La
Lz = 2L, La = 1,31L
−5A
0A
5A
10A
i z
1
,.
..
,i
z
6
0 5 10 15 25
−10A
0A
10A
t in ms
i 1
,i
2
,i
3
(b) minimale Anzahl der Zweigdrosseln
Abb. 3.4: Im Vergleich zur symmetrischen Konfiguration der Zweigdrosseln (a)
unterscheiden sich bei minimaler Anzahl (b) die Welligkeiten der Zweigströme
deutlich. Die Welligkeit der Ausgangsströme ist gegenüber der symmetrischen
Konfiguration erhöht.
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Konfiguration führt zu den Induktivitätsmatrizen
LA = LzE3 (3.39a)
LB = (2La + Lz)E3 (3.39b)
L∆ = LzE3. (3.39c)
Zum qualitativen Vergleich wurden beide Konfigurationen mit einer
ohmsch-induktiven Last und einem Ausgangstrom von 7,78 A simuliert
und die Zweig- und Lastströme in Abb. 3.4 dargestellt. Bei der Konfigu-
ration mit drei Zweigdrosseln wurden die Induktivitätswerte verdoppelt
um innnerhalb einer Phase die gleiche Induktivitätssumme zu erhal-
ten. Erwartungsgemäß ergibt die unsymmetrische Konfiguration in den
Zweigen ohne Zweigdrossel höhere Welligkeiten und in den Zweigen mit
Zweigdrosseln reduzierte Welligkeiten im Vergleich zur symmetrischen
Konfiguration.
Die Vorteile der halbierten Anzahl an Zweigdrosseln erschöpfen sich
in der Einsparung von sechs Klemmstellen und deren Verlusten. Eine
Reduktion der induktiv gespeicherten Energie ist eher nicht zu erwar-
ten, da selbst mit verdoppelten Induktivitätswerten, wie im Beispiel,
die Stromwelligkeit der Zweigströme iz1, iz3 und iz5 noch größer ist
als bei symmetrischem Aufbau. Außerdem erschwert der Wegfall von
drei Zweiginduktivitäten wegen der größeren Stromänderungsrate bei
Kurzschlüssen den Stromrichterschutz.
3.3 Modellbildung für den Regelungsentwurf
3.3.1 Anwendung von Ersatzsubmodulen für den Regelungsentwurf
Nimmt man für jeden Zweig ein Ersatzsubmodul gemäß Abb. 3.3b an, gilt
jeweils die Differentialgleichung (3.8), wobei die eingeprägten Spannun-
gen u+q und u−q mit (3.9) des jeweiligen Zweigs ermittelt werden, was na-
türlich die Unterscheidung der Zweige erfordert. Das vollständige Modell
setzt sich aus den Differentialgleichungen (3.8), (3.31) und (3.36) sowie
den algebraischen Gleichungen (3.9), (3.32), (3.34) und (3.35) zusammen.
Für deren eindeutige Lösung ist neben der Angabe des Anfangszustands
die Vorgabe der sechs Aussteuerungen der Ersatzsubmodule erforderlich.
Die Herleitung von Ersatzsubmodulen gründet auf einer gemittelten
Betrachtung [72], welche zum Zwecke des Regelungsentwurfs oft mit der
Annahme beliebig hoher Schaltfrequenz angewendet wird [27]. Ist das
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zugrundeliegende geschaltete Modell affin in der Schalterstellung, ergibt
sich nach dem Grenzübergang zu unendlich hoher Schaltfrequenz für
das gemittelte System die gleiche Struktur und an Stelle der diskreten
Schalterstellungen treten gemittelte Schalterstellungen auf [27]. Dies ist
hier auch der Fall, denn die Differentialgleichungen der Submodule (3.1)
sind affin in den Schalterstellungen sk und ebenso die Differentialglei-
chungen der Ströme (3.31) und (3.36), wie man nach Ersetzen von u+q
und u−q durch die jeweilige Spannungsbildung (3.3) erkennt. Daher ge-
winnt man das ideale gemittelte Modell [98] durch Erweiterung des
diskreten Wertebereiches {0, 1} der Schalterstellungen der Submodule auf
das Intervall [0, 1], also durch Zulassen der Zwischenwerte. Umgekehrt
kann das geschaltete Modell durch Einschränkung auf diskrete Schalter-
stellungen aus dem gemittelten Modell gewonnen werden, weshalb auf
eine zusätzliche Notation gemittelter Größen verzichtet wird.5
Setzt man für das ideal gemittelte Modell mit allen Submodulen zusätz-
lich ideale Symmetrierung innerhalb jedes Zweiges voraus, unterscheiden
sich die Submodule innerhalb eines Zweiges nicht und der Übergang zu
Ersatzsubmodulen liegt auf der Hand. Der dabei aufgegebene Freiheits-
grad unterschiedlicher Aussteuerung der Submodule innerhalb der Zweige
wird ohnehin dem Modulationsverfahren zugestanden.
Die gute Übereinstimmung der Größen eines ideal gemittelten Modells
mit gemessenen Größen wurde in [92, 89] am Beispiel eines Mittelspan-
nungs-M2Cs experimentell gezeigt, weshalb die explizite Berücksichtigung
der endlichen Schaltfrequenz bei der Modellbildung für den Regelungsent-
wurf (etwa durch Korrekturterme [50]) nicht als lohnenswert erscheint.
Ein am gemittelten Modell entworfener Regler benötigt die gemittelten
Ströme und Spannungen, zu deren Erfassung sich in der Praxis zwei
vorherrschende Möglichkeiten etabliert haben:
• Die bei Delta-Sigma-Wandlern ohnehin für die erforderliche Wer-
teauflösung notwendigen digitalen Filter können auch zur Mittel-
wertbildung eingesetzt werden [67, 85].
• Alternativ können die Messgrößen zu den Zeitpunkten innerhalb
der Modulationsperiode erfasst werden, an denen die jeweiligen
Momentanwerte regelmäßig den gemittelten Werten nahe sind [9,
82, 12].
5Die Verwechslungsgefahr ist sehr gering, da sich die jeweils eingenommene Sichtweise
aus dem Kontext ergibt. So weist die Verwendung von Ersatzsubmodulen auf die
gemittelte Betrachtung hin.
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Abb. 3.5: Getrennte Modellierung von Strömen und Spannungen, illustriert
durch zwei Ersatzschaltungen: Für den Entwurf des Stromreglers werden die
Reihenschaltungen der Submodule durch Spannungsquellen ersetzt (a).
Für das Modell der Kondensatorspannungen ersetzt man die Zweige durch
Stromquellen und vernachlässigt die in den Zweigdrosseln gespeicherte Ener-
gie (b). Das führt zu einem vereinfachten Ersatzschaltbild der Zweige, wie
für einen der Zweige grau hinterlegt dargestellt.
3.3.2 Überblick zum weiteren Vorgehen
Bei der Modellbildung leistungselektronischer Systeme für den Rege-
lungsentwurf werden meist ein schnelles und ein langsames Teilsystem
identifiziert, mit dem Ziel, den Entwurf in zwei einfachere Schritte zu
staffeln.6 Meistens kann man ein schnelles Teilsystem intuitiv angeben,
wie etwa bei Stromrichtern mit Gleichspannungszwischenkreis, wo die
Ausgangsströme die Rolle schneller Systemgrößen einnehmen.
Überträgt man die Herangehensweise der getrennten Betrachtung von
Strömen und Kondensatorspannungen auf den M2C, ergibt sich die
Schwierigkeit, dass die Ableitungen beider Größen von den Schalterstel-
lungen abhängen, wie man z.B. an (3.1) und (3.31) erkennt. Zu deren
Überwindung können zwei Vorgehensweisen unterschieden werden.
Separate Modelle für Ströme und Spannungen Hierbei werden zwei
voneinander unabhängige Modelle für die Ströme und die Kondensator-
spannungen aufgestellt, wie durch die Ersatzschaltungen in Abb. 3.5
skizziert.
6Gelegentlich kann das langsamere Teilsystem wiederum aufgeteilt werden.
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Das Modell der Ströme in Abb. 3.5a entsteht, wenn man, wie z. B.
in [80], die eingeprägten Zweigspannungen durch unabhängige Span-
nungsquellen ersetzt und als Stellgrößen eines Stromreglers auffasst. Die-
se Ersatzschaltung bzw. dieses Modell der Spannungsbildung ist weit
verbreitet (z. B. [105, Fig. 3] oder [78, Fig. 5a]), kommt ohne Ersatzsub-
module aus und entspricht dem gewöhnlichen Ansatz für Stromrichter
mit Spannungszwischenkreis.7 Durch diese Vereinfachung stehen die Kon-
densatorspannungen der Submodule bzw. die Aussteuerung der Zweige
nicht mehr zur Verfügung.
Das Modell der Kondensatorspannungen in Abb. 3.5b erhält man,
indem man jeden Zweig durch eine Stromquelle ersetzt, was den in [76]
vorgeschlagenen Betrieb der Zweige als (gesteuerte) Stromquellen ideali-
siert.8 Mit dieser Ersatzschaltung lassen sich aus den Spannungen uDC,
u1, u2, u3 und der Gleichtaktspannung uNM, die Spannungen der Strom-
quellen und auch deren Leistungen ermitteln. Unter Vernachlässigung
der Verluste und der Hilfsenergie entsprechen die Leistungen der Ände-
rungsrate der jeweiligen Zweigenergie, also der Summe von kapazitiver
und induktiver Energie. Vernachlässigt man in diesem Kontext die in-
duktiv gespeicherte Energie, erhält man ein vereinfachtes Modell der
Kondensatorspannungen, wie in Abb. 3.5b am Beispiel eines Zweiges
durch das grau hinterlegte Netzwerk dargestellt. Die Verwendung des
vereinfachten Modells ergibt sich implizit, wenn man bei der Messung
der Zweigenergien die induktiv gespeicherte Energie vernachlässigt, wie
etwa in [45].
Die getrennte Betrachtung liefert zwei separate Modelle, wobei ersteres
für den Stromregler und das andere für den Spannungsregler verwendet
werden kann. Den Fehler des vereinfachten Modells für die Kondensator-
spannung zeigt Abb. 3.6 durch isolierte Betrachtung eines Zweiges mit
typischer Parametrierung: L = 2 mH und Ce = 62,5 µF. Greift man einen
Zweig heraus und gibt dessen Spannung unabhängig vor, entspricht dies
einem Hochsetzsteller ohne Last, wie in Abb. 3.6b gezeichnet. Abb. 3.6d
zeigt das zugehörige vereinfachte Modell. Zum Vergleich werden in beiden
Modellen gleiche Anfangswerte eingestellt und der gleiche Stromver-
lauf iz durchlaufen. Wie die Verläufe der Kondensatorspannungen in
7Die Knotengleichungen, denen die Ströme unterliegen, werden durch Auswahl
linear unabhängiger Stromkomponenten berücksichtigt. Beispiele sind [75] mit
0pq-Transformation oder [45] mit 0αβ-Transformation.
8Die Anzahl der linear unabhängigen Ströme darf sich dadurch nicht ändern. Deshalb
ist einer der sechs Zweige in Abb. 3.5b als abhängige Quelle ausgeführt.
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Abb. 3.6: Fehler des vereinfachten Modells der Kondensatorspannung in
Abb. 3.5b, dargestellt anhand der (reduzierten) Netzwerke (b) und (d):
Durch Vernachlässigung der Zweigdrossel wird die Verzögerung der Konden-
satorspannung uC unterschätzt und die verfügbare Spannung überschätzt,
wie die Verläufe in (a) und (c) zeigen, bei denen beide Netzwerke den gleichen
Zweigstromverlauf iz ausführen.
Abb. 3.6a zeigen, reagiert die Spannung uΣ des vereinfachten Modells
früher und unterschätzt damit die Verzögerung der Kondensatorspan-
nung uC des Modells mit Induktivität. Gleichzeitig wird die verfügbare
Spannung überschätzt. Sind Spannung und Strom konstant, stimmen die
Aussteuerung uzU des vereinfachten Modells und die Aussteuerung q des
vollständigen Modells überein, wie Abb. 3.6c zeigt, andernfalls können
größere Abweichungen auftreten.
Gemeinsame Modellierung von Strömen und Energien Die haupt-
sächliche Motivation zum Übergang auf Energien und die Wahl eines
geeigneten Ausgangs ist durch den Wunsch gegeben, möglichst alle Sys-
temgrößen durch Vorgabe von Trajektorien für den gewählten Ausgang
bestimmen zu können. Diesem Ziel kommt man näher, wenn man Zweig-
energien in den Ausgang aufnimmt [7].
Bei der gemeinsamen Modellierung von Strömen und Energien neh-
men die Zweigenergien die Rolle der Kondensatorspannungen ein ohne
den oben dargestellten Fehler der getrennten Betrachtung und mit dem
Vorteil, dass die Ableitungen der Energien – anders als die der Kon-
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Abb. 3.7: Blockdiagramm eines
isoliert betrachteten Zweigs: Die
Zweigenergie ez des Netzwerks
in Abb. 3.6b unterliegt der im
Blockdiagramm dargestellten
Differentialgleichung.
∫
×∫
1
L× −
U
iz
q
FuC (ez, iz)
uC
ez
pz
densatorspannungen – nicht direkt von der Aussteuerung q der Zweige
abhängen. Das Blockdiagramm in Abb. 3.7 veranschaulicht diese Eigen-
schaft am Beispiel eines isoliert betrachteten Zweigs, also dem Netzwerk
in Abb. 3.6b. Die Kondensatorspannung uC ist keine Zustandsgröße mehr
und wird bei der Systemanalyse mittels
uC =
√
2ez − Li2z
Ce
=: FuC (ez, iz) (3.40)
aus den neuen Zustandsgrößen berechnet, während man bei der Imple-
mentierung zweckmäßig auf die Messung von uC zurückgreift. Wählt
man die Zweigenergie als Zustandsgröße, taucht die Aussteuerung q des
Zweiges lediglich an einer Stelle auf. Wählt man die Kondensatorspan-
nung als Zustandsgröße, ist diese Eigenschaft schwieriger zu erzielen, wie
die in [13] hergeleiteten EMR9-Diagramme zeigen.
Ziel der in den nächsten Abschnitten dargestellten Herleitung ist es
daher, ein gemeinsames Modell der Ströme und Zweigenergien aufzu-
stellen. Eine besondere Vereinfachung bietet dabei die einphasige Be-
trachtung, deren Voraussetzungen und Eigenschaften in Abschnitt 3.3.4
diskutiert werden. Abschnitt 3.3.6 zeigt die vollständige Elimination
der Kondensatorspannungen durch die gespeicherten Energien auf Basis
einer (nichtlinearen) Transformation und im Gegensatz zu [7] für das
einphasige Modell. Die in [26] und [74] angelegte Übertragung der Ergeb-
nisse der einphasigen Betrachtung auf die dreiphasige Schaltung wird in
Abschnitt 3.3.7 verwirklicht. Der Einsatz eines rotierenden Koordinaten-
systems vereinfacht in Abschnitt 3.4 die Angabe und Untersuchung von
Lösungen für den stationären Betrieb.
9energetic macroscopic representation [11]
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Abb. 3.8: Netzwerk eines dreiphasigen M2Cs mit symmetrischem Aufbau bei
Verwendung von Ersatzsubmodulen, symbolisiert durch Rechtecke.
3.3.3 Vereinfachungen bei symmetrischem Aufbau
Für den Regelungsentwurf wird ein symmetrischer Aufbau angenommen
und die eingeprägten Zweigspannungen durch Ersatzsubmodule nachgebil-
det, was in Abb. 3.8 durch die Rechtecke dargestellt ist. Die Induktivität
der Last wird nicht explizit aufgeführt, weil sich durch deren Wegfall
nicht die Struktur des Systems ändert, denn die Lastströme i1, i2, i3
unterliegen (bis auf den Fall idealer Kopplung Mz = Lz) ohnehin den
Wirkungen der Zweiginduktivitäten, erkennbar auch an der Induktivi-
tätsmatrix (3.25). Weiter werden die Zweigwiderstände vernachlässigt,
da deren Spannungsabfall klein ist.10 Diese Argumente entsprechen der
Parametrierung LA = (Lz + Mz)E3, LB = (Lz −Mz)E3, L∆ = 033,
RA = 033, RB = 033, R∆ = 033, und führen auf die vereinfachte
Darstellung der Ströme
(Lz +Mz)
d
dt
is = uDC131 − u+q − u−q (3.41a)
(Lz −Mz)
d
dt
i = −uNM131 − u+q + u−q − 2u (3.41b)
und auf eine einfachere Berechnung der Gleichtaktspannung
uNM =
1
6
(1, 1, 1)
(
−u+q + u−q − 2u
)
. (3.42)
10In Abschnitt 3.3.6 wird die Berücksichtigung von Zweigwiderständen erläutert.
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Diese einfache Form (3.42) von uNM bleibt auch bei symmetrischen Las-
ten oder bei Annahme gleicher Zweigwiderstände erhalten, da sich die
Terme wegen der Knotengleichung (3.30) aufheben. Die eingeprägten
Spannungen u+q = (uq1, uq3, uq5)T und u−q = (uq2, uq4, uq6)T werden aus
den Kondensatorspannungen uCk und den Aussteuerungen qk der Ersatz-
submodule ermittelt, für welche die Differentialgleichung der Form (3.8)
bzw. Ersatzschaltungen nach Abb. 3.3b gelten. Diese Darstellung hat
noch folgende Nachteile für den Regelungsentwurf:
• Die Komponenten des Stroms i sind linear abhängig.
• Die Darstellung der Ströme und Spannungen in Summen und Dif-
ferenzen ist noch uneinheitlich.
Daher werden folgende Schritte angestrebt:
1. Notation aller Zweiggrößen als Summen und Differenzen.
2. Berücksichtigung der Knotengleichung (3.30) durch eine Transfor-
mation der linear abhängigen Lastströme i, wie z. B. der Clarke-
Transformation, also von 0αβ-Komponenten.
In Vorbereitung dieser Schritte werden im folgenden Abschnitt die Last-
ströme durch Stromquellen modelliert, um eine separate Betrachtung der
Stromrichterphasen zu ermöglichen.
3.3.4 Dreiphasige und einphasige Betrachtung mittels
Stromquellenlast
Einer separaten Betrachtung nur einer Stromrichterphase des symmetri-
schen Aufbaus steht die von der Gleichtaktspannung uNM stammende
Kopplung entgegen, wie man am Netzwerk in Abb. 3.8 und an der Diffe-
rentialgleichung (3.41b) der Lastströme erkennt.
Ein Ausweg, der schon in [26] und [74] beschritten wurde, besteht darin,
die Last durch Stromquellen zu modellieren, wie in Abb. 3.9 dargestellt,
denn dann kann man die Spannung uNM zu null setzen. Allerdings müssen
die unabhängig vorgegebenen Ströme sowohl die Knotengleichung (3.30)
als auch die Stetigkeitsbedingungen an den Induktivitäten erfüllen. Die
gesteuerte Quelle für i3 gewährleistet ersteres und gestattet außerdem die
Vergabe von drei Spannungszählpfeilen u1, u2 und u3 in Anlehnung an das
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Abb. 3.9: Netzwerk eines dreiphasigen M2Cs mit Stromquellenlast: Die ge-
steuerte Stromquelle für i3 ermöglicht das Einhalten des Knotensatzes im
Knoten N, sodass drei Spannungszählpfeile u1, u2 und u3 in Anlehnung
an das Netzwerk aus Abb. 3.8 vergeben werden können. Die vorgegebenen
Ströme i1 und i2 müssen stetig und kompatibel zu den Anfangswerten der
Induktivitäten sein.
Netzwerk aus Abb. 3.8.11 Außerdem wird im Folgenden die erforderliche
Stetigkeit der Ströme angenommen und auch verlangt, die Vorgabe
widerspreche nicht den Anfangswerten.
Unter diesen Voraussetzungen ist das Potenzial am Knoten N bezie-
hungsweise die Spannung uNM beliebig, weil an dem Knoten nur Strom-
quellen angeschlossen sind. Die Eindeutigkeit der Lösung des Netzwerks
kann durch eine weitere Bedingung gesichert werden, wobei die folgenden
zwei Möglichkeiten besondere Aufmerksamkeit verdienen:
1. Der Bezugspunkt N wird durch die Forderung
u1 + u2 + u3 = 0 (3.43)
festgelegt. Durch diese Wahl werden die Spannungen u1, u2 und u3
gleichtaktfrei, und die Nullkomponente der auf Punkt M bezogenen
Ausgangsspannungen bildet sich auf uNM ab.
2. Alternativ kann die Festlegung uNM = 0 getroffen werden, was einer
Verbindung der Knoten M und N entspricht. Das Modell bleibt
11Die gesteuerte Quelle für i3 ist nicht zwingend erforderlich, könnte also durch eine
Verbindung ersetzt werden, allerdings unter Verlust der Symmetrie bezüglich des
Knotens N.
85
3 Modellbildung
i+z
u+q
Lz
Lz
u−q
i−z
Mz
i
u i
uDC
2
uDC
2
N
(a) Eine Phase von Abb. 3.9,
wenn uNM = 0.
i+z
u+q
Lz
Lz
i−z
u−q
Mz
i
u
i
uDC
2
uDC
2
Ce u
+
C
0
1
q+
Ce u
−
C
0
1
q−
(b) ergänzt durch Ersatzsubmodule
Abb. 3.10: Durch die Festlegung uNM = 0 kann eine Phase des Netzwerks
mit Stromquellenlast aus Abb. 3.9 durch die Ersatzschaltung (a) dargestellt
werden. In (b) ist diese um Ersatzsubmodule ergänzt.
gültig für Lasten mit isoliertem Sternpunkt, da die Ströme i1, i2
und i3 weiterhin die Knotengleichung (3.30) erfüllen. Im Unter-
schied zur ersten Variante enthalten die Spannungen u1, u2, u3 den
Gleichtaktanteil der auf Punkt M bezogenen Ausgangsspannungen.
Die zweite Festlegung bietet die Möglichkeit, die Phasen getrennt vonein-
ander zu betrachten, denn uNM entfällt aus (3.41b). Die Phasen lassen
sich durch je eine Ersatzschaltung aus Abb. 3.10a darstellen, also getrennt
betrachten. Dabei wurde die Indizierung der Phasen fallengelassen.
Das Netzwerk in Abb. 3.10b wurde durch die bisher mit Rechtecken ver-
einfacht gezeichneten Ersatzsubmodule ergänzt, sodass die eingeprägten
Spannungen als Produkte u+q = u
+
Cq
+ und u−q = u
−
Cq
− der Kondensator-
spannungen u+C , u
−
C und den Aussteuerungen q
+, q− der Ersatzsubmodule
erkennbar werden. Übertragen auf die Darstellung (3.41) ergibt sich unter
Verwendung der Zweigstromsumme is = i+z + i−z die einphasige Darstel-
lung der Ströme
(Lz +Mz)
d
dt
is = uDC − u+Cq+ − u−Cq− (3.44a)
(Lz −Mz)
d
dt
i = −2u− u+Cq+ + u−Cq− (3.44b)
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und der Ersatzsubmodule
Ce
d
dt
u+C =
is + i
2
q+ (3.45a)
Ce
d
dt
u−C =
is − i
2
q−. (3.45b)
Diese durch die Laststromquellen herbeigeführte Vereinfachung mag
zunächst stark einschränkend erscheinen, setzt sie doch die Vorgabe der
Lastströme voraus. Entgegen diesem Eindruck wird sich die Vereinfachung
durch folgende Eigenschaften als nützlich erweisen:
• Beim Regelungsentwurf können der Regler für die Last und der
Regler für den Stromrichter getrennt voneinander betrachtet wer-
den. Bei Betrachtung des Stromrichters werden die Lastströme als
zeitabhängige Parameter aufgefasst.
• Die mit Hilfe der Laststromquellen erzielten Ergebnisse können auf
Spannungsquellen übertragen werden.
• Die Erkenntnisse der einphasigen Betrachtung lassen sich auf die
dreiphasige Schaltung erweitern, indem man die Verschaltung wie-
derherstellt.
Bisher wurden nur die Zweigströme als Summe is und Differenz i darge-
stellt. Im nächsten Abschnitt wird diese Darstellung auf die Kondensa-
torspannungen und die Aussteuerungen erweitert.
3.3.5 Transformation in Summe und Differenzen
In der bisherigen Betrachtung wurden schon die Zweigströme als Summen
und Differenzen dargestellt, was mit der Transformation
(
is
i
)
=
(
1 1
1 −1
)(
i+z
i−z
)
= Ssd
(
i+z
i−z
)
(3.46)
ausgedrückt werden kann. Für den Regelungsentwurf ist es sinnvoll, die
Transformation auch auf die Schalterstellungen und Kondensatorspan-
nungen anzuwenden, wodurch im Falle der einphasigen Betrachtung die
neuen Variablen
(qs, qd)
T = Ssd(q
+, q−)T, (3.47)
(us, ud)
T = Ssd(u
+
C , u
−
C)
T (3.48)
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entstehen. Die transformierte Systemdarstellung erhält man durch Ein-
setzen der Rücktransformation
(q+, q−)T = S−1sd (qs, qd)
T, (3.49)
(u+C , u
−
C)
T = S−1sd (us, ud)
T, (3.50)
in die Systemgleichungen, wobei S−1sd =
1
2Ssd die Transformationsmatrix
ist. Da die Ströme in (3.44) schon transformiert vorliegen, genügt das
Ersetzen der Aussteuerungen und der Kondensatorspannungen. Die dabei
relevanten Terme der rechten Seite von (3.44) lassen sich als Produkt
(
u+Cq
+ + uC−q−
u+Cq
+ − uC−q−
)
=
1
2
(
us ud
ud us
)
︸ ︷︷ ︸
U
(
qs
qd
)
=
1
2
U
(
qs
qd
)
(3.51)
notieren, was nach dem Einsetzen in (3.44) auf die Darstellung
L
d
dt
(
is
i
)
=
(
uDC
−2u
)
− 1
2
U
(
qs
qd
)
(3.52)
der Ströme führt, wobei die Induktivitäten mit der Diagonalmatrix
L =
(
Lz +Mz 0
0 Lz −Mz
)
(3.53)
zusammengefasst wurden. Analog zur Spannungsmatrix U lässt sich mit
I =
(
is i
i is
)
(3.54)
das System der Ersatzsubmodule (3.45) auf die Form
Ce
d
dt
(
us
ud
)
=
1
2
I
(
qs
qd
)
(3.55)
bringen. Damit ist (3.52) und (3.55) eine Formulierung des einphasigen
Ersatzschaltbilds aus Abb. 3.10b, welches die Zweigströme, Konden-
satorspannungen und Aussteuerungen durchgehend als Summen und
Differenzen zwischen oberem und unterem Zweig darstellt.
Die Ableitungen der Ströme und die Ableitungen der Kondensator-
spannungen sind direkt von den Aussteuerungen abhängig, was sich für
den Regelungsentwurf als ungünstig erweist. Zur Behebung dieser Schwie-
rigkeiten wird in [7] eine nichtlineare Transformation vorgestellt, die es
gestattet, die Aussteuerungen zu eliminieren.
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3.3.6 Transformation in Energien
Weil I und U symmetrisch sind, gilt I U = UI und diese Eigenschaft
wird in [7] genutzt, um die Aussteuerungen der Ersatzsubmodule zu
eliminieren. Dieser Schritt kann hier an der einphasigen Darstellung
ausgeführt werden, mit der gleichen Wirkung und dem Vorteil einer
schlankeren Notation. Dazu multipliziert man (3.52) von links mit I und
(3.55) von links mit U und bildet die Summe:
CeU
d
dt
(
us
ud
)
+ IL
d
dt
(
is
i
)
= I
(
uDC
−2u
)
. (3.56)
Führt man die erste Zeile der linken Seite von (3.56) aus, erkennt man
darin Ausdrücke in i, is, us und ud und deren Zeitableitungen, die sich
ohne Kenntnis der Zeitverläufe integrieren lassen:
Ce
[
us
d
dt
us + ud
d
dt
ud
]
+ (Lz +Mz)is
d
dt
is + (Lz −Mz)i
d
dt
i
=
d
dt
[
Ce
2
(u2s + u
2
d) + (Lz +Mz)
i2s
2
+ (Lz −Mz)
i2
2
]
=:
d
dt
es.
(3.57)
Diese Stammfunktion entspricht der Summe es = 2e+z + 2e−z , in der
e+z =
Ce
2
(u+C)
2 +
Lz +Mz
2
(i+z )
2 − Mz
4
(i+z − i−z )2 (3.58)
e−z =
Ce
2
(u−C)
2 +
Lz +Mz
2
(i−z )
2 − Mz
4
(i+z − i−z )2 (3.59)
die gespeicherten Energien des oberen und unteren Zweiges sind, wie
nach Einsetzen der Transformation (3.46) und (3.50) ersichtlich wird.
Die zweite Zeile der linken Seite von (3.56) lässt sich auf analoge Weise
ausdrücken, mit dem Unterschied, dass ein Term verbleibt, der ohne
Kenntnis des Zeitverlaufs nicht integriert werden kann:
Ce
[
ud
d
dt
us + us
d
dt
ud
]
+ (Lz +Mz)i
d
dt
is + (Lz −Mz)is
d
dt
i
=
d
dt
[Ceusud + (Lz +Mz)isi]− 2Mzis
d
dt
i =:
d
dt
ed − 2Mzis
d
dt
i.
(3.60)
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Diese zweite Energie ed entspricht der Differenz ed = 2e+z − 2e−z der
gespeicherten Energien von oberem und unterem Zweig. Auf diesen
Erkenntnissen basiert die Definition der Energiegrößen:12
es =
Ce
2
(u2s + u
2
d) +
1
2
[
(Lz +Mz)i
2
s + (Lz −Mz)i2
]
(3.61a)
ed = Ceudus + (Lz +Mz)isi. (3.61b)
Für die Energien es und ed gilt
d
dt
(
es
ed
)
= CeU
d
dt
(
us
ud
)
+ IL
d
dt
(
is
i1
)
+
(
0
2Mzis
d
dt i
)
, (3.62)
d. h. ddtes entspricht der ersten Zeile der linken Seite von (3.56) exakt,
und ddted entspricht der zweiten Zeile der linken Seite von (3.56) bis auf
den Term 2Mzis ddt i. Man kann aus (3.61) die Spannungen us und ud
berechnen:
us =
√
2es − i2(Lz −Mz)− i2s(Lz +Mz)±
√
A(es, ed, is, i)
2Ce
(3.63a)
ud =
ed − (Lz +Mz)iis
usCe
, (3.63b)
wobei
A(es, ed, is, i) =
[
i2(Lz −Mz) + is2(Lz +Mz)
]2
− 4es
[
i2(Lz −Mz) + is2(Lz +Mz)
]
+ 8ediis(Lz +Mz)− 4i2is2(Lz +Mz)2 + 4(es2 − ed2).
(3.64)
Daher lassen sich (3.52) und (3.55) wie folgt anschreiben:
d
dt
(
es
ed
)
= I
(
uDC
−2u
)
+
(
0
2Mzis
d
dt i
)
(3.65a)
L
d
dt
(
is
i
)
=
(
uDC
−2u
)
− 1
2
U(es, ed, is, i)
(
qs
qd
)
, (3.65b)
wobei die Einträge der Spannungsmatrix U(es, ed, is, i) mittels (3.63a)
und (3.63b) berechnet werden können. Dies ist bei der weiteren Analyse
12Definitionen anhand der Zweiggrößen folgen in Abschnitt 3.3.7.
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und bei der Implementierung eines Reglers nicht notwendig, denn die
Einträge von U (es, ed, is, i), also us und ud, stehen üblicherweise als Mess-
werte zur Verfügung. Zur Vereinfachung des Teilsystems (3.65b) bietet
sich also eine Stellgrößentransformation an, um die Klemmenspannung u
von der Spannung zu entkoppeln, die den Strom is treibt. Dieser Wunsch
begründet die Definition der neuen Eingänge
ux = (Lz +Mz)
d
dt
is (3.66)
uy = u, (3.67)
was die Bedingung
ux = uDC −
1
2
(qsus + qdud) (3.68a)
(Lz −Mz)
d
dt
i = −2uy −
1
2
(qsud + qdus) (3.68b)
nach sich zieht, aus welcher die Schalterstellungen
qs = 2
usuDC − usux + (2uy + (Lz −Mz) ddt i)ud
us2 − ud2
(3.69a)
qd = −2
uduDC − udux + (2uy + (Lz −Mz) ddt i)us
us2 − ud2
(3.69b)
berechnet werden können. Damit vereinfacht sich das System (3.65) zu
d
dt
(
es
ed
)
= I
(
uDC
−2uy
)
+
(
0
2Mzis
d
dt i
)
(3.70a)
(Lz +Mz)
d
dt
is = ux (3.70b)
u = uy. (3.70c)
Die Annahme von Laststromquellen, also die Behandlung des Laststroms
als zeitabhängigen Parameter und der Übergang auf transformierte Zweig-
energien und die Stellgrößentransformation führen auf eine einfache
Darstellung der Schaltung. Abb. 3.11b zeigt das zu (3.70) korrespon-
dierende Blockdiagramm. Zweckmäßigerweise tritt dort die als Eingang
gewünschte Systemgröße ux nur noch an einer Stelle auf, wie durch die
Vorbetrachtungen in Abschnitt 3.3.2 mit dem Blockdiagramm in Abb. 3.7
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∫L−1a
ua i
d
dt i
uyuy
−
Ra
−
(a) Beispiel-Lastmodell
∫
uDC
×
×
−
∫(Lz+Mz)−1
ux
is
2
−
uDC
∫+
i
uy
es
ed
2Mzd
dt i
(b) Blockdiagramm des Modells (3.70)
Abb. 3.11: Das Blockdiagramm (b) korrespondiert zum Energiemodell (3.70)
und hat die im Blockdiagramm in Abb. 3.7 vorweggenommene, gewünschte
Eigenschaft, dass die Stellgröße ux nur an einer Stelle auftritt.
Das Energiemodell (b) lässt sich ohne weiteres durch ein Lastmodell ergänzen,
wie die Verschaltung mit dem Blockdiagramm (a) eines Beispiel-Lastmodells
zeigt.
vorweggenommen. Der als zeitabhängiger Parameter aufgefasste Last-
strom kann ohne weiteres einem Lastmodell entnommen werden, wie die
Verschaltung mit dem Blockdiagramm eines Beispiel-Lastmodells von
Abb. 3.11a zeigt.
Rückblickend lassen sich weitere nützliche Eigenschaften des Verfahrens
und Anwendungsfälle der Modellbildung erkennen:
Energien Die Wahl des nicht integrierten Anteils in (3.60) ist nicht eindeu-
tig, weil dort auch Terme verbleiben können, deren Stammfunktion
geschlossen dargestellt werden kann, wie bei der alternativen Wahl
e′d = Ceusud, (3.71)
die in [26] getroffen wird. Will man eine alternative Definition von es
und ed im Sinne dieses Abschnitts als Transformation einsetzen,
muss sich die Definition notwendigerweise nach den Spannungen us
und ud auflösen lassen.
Zweigwiderstände Diese wirken sich nicht auf die Definition der Energien
aus, was auch die Ausführungen in [7] zeigen. Zweigwiderstände Rz
verändern die rechte Seite von (3.65): In der für die Energien zustän-
digen Zeile (3.65a) entstehen die Verlustleistungen −RzI(is, i)T und
in dem für die Ströme zuständigen Teilsystem (3.65b) erscheinen
die Spannungen −Rz(is, i)T.
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Lz
Lz
LaMz
(a)
Lz +Mz
Lz +Mz
−Mz La
(b)
L′z +M
′
z
L′z +M
′
z
−M ′z
(c)
L′z
L′z
M ′z
(d)
Abb. 3.12: Die Ersatzschaltung (a) mit Lastinduktivität La kann durch die
Ersatzschaltung (d) dargestellt werden, wenn man L′z = Lz + La und
M ′z = Mz −La setzt. Die Zwischenschritte (b) und (c) veranschaulichen dies
mit den alternativen Ersatzschaltungen.
Lastinduktivität Der hier beschrittene Weg orientiert sich an der Klem-
menspannung uy des Stromrichters, in der die Spannung über der
Lastinduktivität enthalten ist. Die Lastinduktivität kann auch in
das Modell des Stromrichters aufgenommen werden, wie in [7] ge-
schehen, was sich auf die Definition der Energien auswirkt und die
Orientierung an der Klemmenspannung aufgibt. Tatsächlich können
die hier dargestellten Gleichungen allein durch die vorhandenen
Parameter Lz und Mz eine Lastinduktivität La berücksichtigen,
wenn man die alternative Einstellung
L′z = La + Lz (3.72a)
M ′z = Mz − La (3.72b)
wählt. Die Ersatzschaltungen in Abb. 3.12 erläutern diese Überle-
gung anhand von Zwischenschritten. Mit (3.72) werden die Selbst-
induktivität Lz und die Gegeninduktivität Mz der Zweigdrosseln
sowie die Induktivität La der Lastseite in die Selbst- und Gegenin-
duktivität von gedachten Zweigdrosseln umgerechnet. Wenn La do-
miniert, können sich die Vorzeichen von M ′z und Mz unterscheiden.
Der umgekehrte Weg ist nützlich, wenn man mit einem Modell, das
keine Gegeninduktivität enthält, trotzdem gekoppelte Zweigdrosseln
nachbilden möchte, indem man die Last- und Zweiginduktivitäten
entsprechend einstellt. Dabei geht der Knoten verloren, an dem die
Klemmenspannung des Stromrichters anliegt, und man muss diese
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bei Bedarf aus den vorhandenen Größen ermitteln.
Die teilweise Aufnahme der Lastinduktivität in das Modell des
Stromrichters ermöglicht die Einstellung M ′z = 0 und dadurch die
Vereinfachung der rechten Seite von (3.70a), weil die Abhängigkeit
von ddt i entfällt. Im Gegenzug ist dann die Spannung uy weder die
Klemmenspannung des Stromrichters noch die der Last, sondern
der Spannungsfall über einem induktiven Spannungsteiler.
Stellgrößen Durch die Modellierung der Last als Stromquelle bietet sich
die Klemmenspannung als Stellgröße an. Setzt man Spannungsquel-
len als Lastmodell ein, ist die den Laststrom i treibende Spannung
(Lz −Mz)
d
dt
i = uy′ (3.73)
eine natürliche Stellgrößenwahl an Stelle der für eine Laststromquel-
le sinnvollen Forderung (3.67). Die zu der Stellgrößenwahl (3.66)
und (3.73) zugehörige Stellgrößentransformation lautet dann
qs = 2
usuDC + ud(uy′ + 2u)− usux
us2 − ud2
(3.74a)
qd = −2
uduDC + us(uy′ + 2u)− udux
us2 − ud2
. (3.74b)
Damit lässt sich das System (3.65), in der alternativen Form
d
dt
(
es
ed
)
= I
(
uDC
−2u
)
+
(
0
2Mz
Lz−Mz isuy′
)
(3.75a)
(Lz +Mz)
d
dt
is = ux (3.75b)
(Lz −Mz)
d
dt
i = uy′ (3.75c)
schreiben, die sinnvoll ist, wenn als Last eine Spannungsquelle ange-
schlossen ist. Bei nicht gekoppelten Zweigdrosseln, also für Mz = 0,
verschwindet die (der Last zugeordnete) Stellgröße uy′ aus der für
die Energie ed zuständigen Zeile. Die Energien es und ed sind dann
ein flacher Ausgang des Systems (3.75), weil sich durch Umstellen
von (3.75a) die Ströme und in einem zweiten Schritt unter Verwen-
dung von (3.75b) und (3.75c) die Stellspannungen berechnen lassen,
ohne eine Differentialgleichung zu lösen.
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3.3.7 Energiegrößen für die dreiphasige Schaltung
Die einphasige Betrachtung aus den vorherigen Abschnitten kann auf
die dreiphasige Schaltung aus Abb. 3.9 erweitert werden. Dazu wird der
Index p = 1, 2, 3 der jeweiligen Phase wieder aufgegriffen, um das für eine
Phase gültige System (3.70) dreimal anzuschreiben:
d
dt
(
esp
edp
)
=
(
isp ip
ip isp
)(
uDC
−2uyp
)
+
(
0
2Mzisp
d
dt ip
)
(3.76a)
(Lz +Mz)
d
dt
isp = uxp (3.76b)
up + uNM = uyp. (3.76c)
Dabei wurde die in Abschnitt 3.3.4 getroffene Festlegung uNM = 0 aufge-
geben, um den während der einphasigen Betrachtung in den Klemmen-
spannungen enthaltenen Gleichtaktanteil wieder abzuspalten. Zusätzlich
müssen die als Parameter aufgefassten Lastströme ip die Knotenglei-
chung (3.30) erfüllen, wofür sich die 0αβ-Darstellung der Lastströme,
beziehungsweise die inverse Clarke-Transformation


i1
i2
i3

 = T0αβ


0
iα
iβ

 = 1
2


2 2 0
2 −1
√
3
2 −1 −
√
3




0
iα
iβ

 (3.77)
anbietet, denn das Nullsetzen der 0-Komponente entspricht der Knoten-
gleichung (3.30). Im Folgenden werden die α- und β-Komponenten des
Stroms mittels
iα + jiβ = Re
(
ejϑi
)
+ j Im
(
ejϑi
)
(3.78)
als komplexer Strom i dargestellt. Die komplexe Drehung ejϑ mit dem
Winkel ϑ ermöglicht ein mit der Kreisfrequenz ω = ddtϑ rotierendes
Koordinatensystem für den Strom und für die anderen Größen, die
ebenfalls transformiert werden, was die Definition der Darstellungen
(i1, i2, i3)
T = T0αβ
(
0,Re
(
ejϑi
)
, Im
(
ejϑi
))T
(3.79)
(is1, is2, is3)
T = T0αβ
(
is0,Re
(
ejϑis
)
, Im
(
ejϑis
))T
(3.80)
(ux1, ux2, ux3)
T = T0αβ
(
ux0,Re
(
ejϑux
)
, Im
(
ejϑux
))T
(3.81)
(uy1, uy2, uy3)
T = T0αβ
(
uy0,Re
(
ejϑuy
)
, Im
(
ejϑuy
))T
(3.82)
95
3 Modellbildung
(es1, es2, es3)
T = T0αβ
(
es0,Re
(
ejϑes
)
, Im
(
ejϑes
))T
(3.83)
(ed1, ed2, ed3)
T = T0αβ
(
ed0,Re
(
ejϑed
)
, Im
(
ejϑed
))T
(3.84)
begründet. Dabei ist i die komplexe Zeigerdarstellung des Laststroms
und is die des Kreisstroms. Der Gleichstrom wird durch is0 dargestellt,
wobei die Skalierung is0 = 23 iDC gilt. Die Nullkomponente ux0 und der
komplexe Zeiger ux der internen Spannungen (ux1, ux2, ux3)T werden
später als Stellgrößen des Gleichstroms und des Kreisstroms aufgefasst.
Die Definition (3.82) setzt auch eine Nullkomponente uy0 an, um den
Gleichtakt der Klemmenspannungen (uy1, uy2, uy3)T bzw. u1, u2 und
u3 abzubilden, den die in Abschnitt 3.3.4 gewählte 2. Möglichkeit mit
sich bringt. Zusätzlich erfüllt die Definition (3.82) durch den komplexen
Zeiger uy auch die bei der 1. Möglichkeit geforderte Abspaltung der
gleichtaktfreien Klemmenspannung und ermöglicht über uNM = uy0 den
Zugriff auf die Gleichtaktspannung. Die Definition (3.82) unterstützt bei-
de Möglichkeiten, wenn man die Spannungen (uy1, uy2, uy3)T stets zum
Mittelpunkt M der Potenziale an den Gleichspannungsklemmen bezieht.
Die Summenenergien (es1, es2, es3)T der drei Phasen werden durch die
insgesamt gespeicherte Energie es0 und die komplexe Energiegröße es
dargestellt. Die Differenzenergien (ed1, ed2, ed3)T der drei Phasen wer-
den durch ihre Nullkomponente ed0 und durch die komplexe Größe ed
dargestellt.
Beim Übergang zu den neuen Systemgrößen fasst man die Zeilen der
phasenweisen Darstellung (3.76) neu zusammen und setzt die Definitio-
nen (3.79) bis (3.84) und deren Ableitungen ein. Die komplexen Größen
erlauben nun Vereinfachungen nach dem Muster
2uy1i1 + 2uy2i2 + 2uy3i3 = 3 Re
(
i u∗y
)
. (3.85)
Danach kann die dreiphasige Schaltung durch das System
d
dt
es0 = uDCis0 − Re
(
i u∗y
)
(3.86a)
d
dt
ed0 = −2uy0is0 − Re
(
i∗suy∆
)
(3.86b)
d
dt
es = uDCis − e−j3ϑu∗yi∗ − 2i uy0 − jωes (3.86c)
d
dt
ed = uDCi− e−j3ϑi∗su∗y∆ − 2isuy0
− 2is0uy∆ − jωed
(3.86d)
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(Lz +Mz)
d
dt
is = ux − jω(Lz +Mz)is (3.86e)
(Lz +Mz)
d
dt
is0 = ux0 (3.86f)
uy∆ = uy −Mz(jωi+ ddt i) (3.86g)
beschrieben werden, wobei ω = ddtϑ die Kreisfrequenz des rotierenden Ko-
ordinatensystems ist. Um kompakter zu schreiben, wird der Spannungsfall
über der Gegeninduktivität Mz gemäß (3.86g) mit der Klemmenspan-
nung uy zur Spannung uy∆ zusammengefasst.
Zeile (3.86a) ist eine (skalierte) Leistungsbilanz zwischen der Gleich-
und Wechselspannungsseite und der (skalierten) Änderungsrate ddtes0
der gesamten gespeicherten Energie. Weil es0 die mit 2/3 skalierte ge-
speicherte Energie ist und weil is0 der ebenso skalierte Gleichstrom ist,
geht die Leistungsberechnung der Drehstromseite ohne den sonst bei der
amplitudeninvarianten Transformation notwendigen Faktor 3/2 ein. Diese
Skalierung führt auch in den anderen Zeilen zu ähnlichen Vereinfachungen
und im Folgenden wird bei Nennung der transformierten Energien es0,
ed0, es oder ed, oder des Gleichstroms is0 nicht mehr auf die Skalierung
hingewiesen. Die zweite Zeile des Modells (3.86) beschreibt die Änderungs-
rate ddted0 der Energieaufteilung zwischen allen oberen und allen unteren
Zweigen. Die Zeilen (3.86c) und (3.86d) geben die Änderungsraten der
komplexen Energien es und ed wieder. Bei typischen Werten der Gleich-
spannung uDC wird die von den Summen stammende Energie es durch die
Leistung uDCis dominiert, während ed durch die Leistung uDCi dominiert
wird. Die Zeilen (3.86e) und (3.86f) sind Differentialgleichungen für den
Kreisstrom is beziehungsweise den Gleichstrom is0, in denen sich die in-
ternen Spannungen ux bzw. ux0 als Stellgrößen anbieten. Im Einklang mit
den während der Herleitung des Modells angenommenen Stromquellen
ist der Laststrom i ein zeitabhängiger Parameter des Systems (3.86).
Der Übergang zu anderen Lastmodellen vereinfacht sich durch die
Transformation erheblich, da die Gleichtaktspannung über uy0 separat
von der gleichtaktfreien Klemmenspannung uy angesprochen werden
kann. Zusätzlich ist es bei Lastspannungsquellen sinnvoll, die alternative
Stellgrößenwahl (3.66), (3.73) und das dazugehörige System (3.75) zum
Ausgangspunkt der dreiphasigen Betrachtung zu machen. Allerdings
erhöht sich dabei die Ordnung des Systems, weil der Laststrom in den
Zustand aufzunehmen ist. Außerdem muss die Spannung uNM berechnet
werden, weil die in Abschnitt 3.3.4 erwähnte Kopplung wieder auftritt.
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Tab. 3.2: Transformation der sechs Zweigenergien ez1, . . . , ez6, definiert
durch (3.87), in zwei Nullkomponenten es0, ed0 und in zwei komplexe Zei-
ger es, ed mit den Zeilen g0, gα, und gβ der Clarke-Transformation (3.90)
und der komplexen Drehung e−jϑ.
Berechnung Beschreibung
es0 = 2g0


ez1 + ez2
ez3 + ez4
ez5 + ez6

 = 2
3
6∑
k=1
ezk
Zwei Drittel der
gespeicherten Energie.
ed0 = 2g0


ez1 − ez2
ez3 − ez4
ez5 − ez6

 = 2
3
6∑
k=1
(−1)k−1ezk Zwei Drittel der vertikalenEnergiedifferenz.
es = 2e
−jϑ (gα + jgβ)


ez1 + ez2
ez3 + ez4
ez5 + ez6

 Komplexer Zeiger der
Summenenergie.
ed = 2e
−jϑ (gα + jgβ)


ez1 − ez2
ez3 − ez4
ez5 − ez6

 Komplexer Zeiger der
Energiedifferenz.
Die anschauliche Herleitung des Modells über die Summen und Differen-
zen der Zweiggrößen zieht die Berechnung der transformierten Energien
über Zwischenschritte nach sich. Die Energien lassen sich erwartungsge-
mäß auch direkt aus den Zweigenergien
ezk =
Ce
2
u2Ck +
Lz +Mz
2
i2zk −
Mz
4
i2p,
p =
⌈
k
2
⌉
, k = 1, . . . , 6
(3.87)
und den Zusammenhängen
(es1, es2, es3)
T = 2
[
(ez1, ez3, ez5)
T + (ez2, ez4, ez6)
T
]
(3.88)
(ed1, ed2, ed3)
T = 2
[
(ez1, ez3, ez5)
T − (ez2, ez4, ez6)T
]
(3.89)
berechnen, mit dem zusätzlichen Vorteil, dass die Lösung von (3.87) nach
den Spannungen uCk einfacher ist als die Verwendung von (3.63). Tab. 3.2
und Tab. 3.3 fassen die direkte Berechnung der transformierten Energien
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Tab. 3.3: Direkte Berechnung der transformierten Ströme aus den sechs
Zweigströmen iz1, . . . , iz6 mit den Zeilen g0, gα, und gβ der Clarke-
Transformation (3.90) und der komplexen Drehung e−jϑ.
Berechnung Beschreibung
is0 = g0


iz1 + iz2
iz3 + iz4
iz5 + iz6

 = 1
3
6∑
k=1
izk skalierter Gleichstrom is0 = 23 iDC
is = e
−jϑ (gα + jgβ)


iz1 + iz2
iz3 + iz4
iz5 + iz6

 Kreisstrom
i = e−jϑ (gα + jgβ)


iz1 − iz2
iz3 − iz4
iz5 − iz6

 Laststrom
und Ströme mit Hilfe der Clarke-Transfomation
T−10αβ =
1
3


1 1 1
2 −1 −1
0
√
3 −
√
3

 =


g0
gα
gβ

 (3.90)
bzw. deren Zeilen g0, gα und gβ und der komplexen Drehung e−jϑ
zusammen – ohne die expliziten Zwischenschritte aus der Herleitung in
den Abschnitten 3.3.5 und 3.3.6. Ebenso lassen sich die Tastverhältnisse
qk =
uqk
uCk
, k = 1, . . . , 6 (3.91)
der Ersatzsubmodule direkt berechnen, wenn man ihre Klemmenspan-
nungen uqk durch
uqk =
(−1)k
[
2uyp + (Lz −Mz) ddt ip
]
+ uDC − uxp
2
,
p =
⌈
k
2
⌉
, k = 1, . . . , 6
(3.92)
ermittelt, wobei die Lastströme ip und die Spannungen uxp bzw. uyp der
Phasen p = 1, 2, 3 durch (3.79), (3.81) und (3.82) gegeben sind und die
Nummerierung der Zweige und Phasen wie in Abb. 3.8 oder Abb. 3.9
erfolgt.
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In [45] geschieht die Modellbildung durch Transformation der Zweig-
leistungen in ein ruhendes αβ0-Koordinatensystem und einer anderen
Skalierung bei den Summen und Differenzen. Die dort verwendeten Leis-
tungen stehen mit den hier genutzten Energien über die Umrechnung
ės0 = 4pΣ0 (ės + jωes) e
jϑ = 4(pΣα + jpΣβ) (3.93a)
ėd0 = 2p∆0 (ėd + jωed) e
jϑ = 2(p∆α + jp∆β) (3.93b)
in Beziehung zueinander. Die Modellbildung in [7] nimmt auch die ge-
speicherten Energien der Lastinduktivitäten Lg und der Induktivität Ld
einer Gleichstromdrossel in das Stromrichtermodell auf. Für Ld = 0
und Lg = 0 ist das dortige Netzwerk (bis auf Spannungsquellen oder
Stromquellen als Lastmodell) identisch und die Energiegrößen stehen
über die Umrechnung
es0 = 4z0 ese
jϑ = 8(z2 − jz1) (3.94a)
ed0 = 4z5 ede
jϑ = 8(z4 − jz3) (3.94b)
in Beziehung zueinander. Die Leistungen bzw. die Energien sind vergleich-
bar, weil jeweils die vorteilhafte Darstellung in Summen und Differenzen
und die Aufteilung in 0αβ-Komponenten gewählt wurde.
In den folgenden Abschnitten wird auf die stationären Lösungen des
Systems (3.86) eingegangen, die wichtigen Betriebsarten entsprechen.
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3.4 Stationäre Lösungen der dreiphasigen Schaltung
Die folgenden stationären Lösungen gelten bei konstantem Ausgangs-
strom i sowie konstanter Ausgangsspannung uy, konstanter gespeicherter
Energie es0 und konstanter Kreisfrequenz ω, was den Bedingungen
i = I (3.95a)
uy = Uy (3.95b)
ės0 = 0 (3.95c)
ω = Ω (3.95d)
entspricht. Die hier betrachteten stationären Lösungen unterscheiden
sich in der Wahl der Gleichtaktspannung uy0 und des Kreisstroms is,
welche sich jedoch nicht auf die für die Summenenergie es0 zuständige
Leistungsbilanz (3.86a) auswirken. Daher ergibt sich der Gleichstrom is0
aller folgenden stationären Lösungen schon aus den Forderungen (3.95)
zu
is0 =
Re
(
I U∗y
)
uDC
=: Is0 (3.96)
und die Lösung für die gespeicherte Energie ist erwartungsgemäß eine
Konstante:
es0 = Es0. (3.97)
Diese bestimmt die mittlere Spannung der Submodule, weshalb Es0 über
einem Mindestwert liegen muss, um die obere Grenze der Aussteuerungen
nicht zu verletzen.
Die Anfangswerte bzw. die Integrationskonstanten beim Integrieren
der verbleibenden Teilsysteme werden im Folgenden durch die Forderung
stationären symmetrischen Betriebs bestimmt. Damit sind die Lösungen
bis auf eine zeitliche Verschiebung ϑ′ = ϑ− ϑ0 festgelegt und es tauchen
weder Anfangswerte noch Integrationskonstanten auf.
3.4.1 Kreisstromfreier Betrieb ohne Gleichtaktspannung
Der kreisstromfreie Betrieb ohne Gleichtaktspannung kann durch die
Festlegungen is = 0, uy0 = 0 und durch die Parametrierung (3.95)
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Tab. 3.4: Zahlenwerte für die Beispielverläufe in Abb. 3.13 bis 3.16.
I Uy uDC Es0 Ω/2π Lz Mz Ce
7,5 A∠−23◦ 285 V 580 V 42 J 50 Hz 1,2 mH 0,94 mH 62,5 µF
beschrieben werden, aus welchen die Teillösungen
ed0 = 0 (3.98a)
es = −j
U∗yI
∗
2Ω
e−j3ϑ (3.98b)
ed = −j
uDCI − 2Is0Uy∆
Ω
(3.98c)
des Systems (3.86), geschrieben mit der Abkürzung
Uy∆ = Uy − jΩMzI, (3.99)
hervorgehen. Die vertikale Energiedifferenz ed0 ist konstant, da deren
Ableitung verschwindet, weil sowohl die Gleichtaktspannung uy0 als auch
der Kreisstrom is zu null gewählt wurden. Die komplexe Summenener-
gie es entspricht einem mit dreifacher Grundfrequenz rotierenden Zeiger,
was in ruhenden Koordinaten einer zweiten Harmonischen entspricht. Die
komplexe Differenzenergie ed ist konstant, was in ruhenden Koordinaten
einem Grundschwingungsanteil entspricht. Diese Lösung entspricht ei-
nem kreisstromfreien Betrieb ohne triplen harmonic injection, also ohne
Gleichtaktspannung zur Erweiterung des linearen Modulationsbereichs.
Für die Zahlenwerte in Tab. 3.4 zeigt Abb. 3.13 die zugehörigen Ver-
läufe der Energien ed0, es und ed. Die ebenfalls dargestellten Submodul-
spannungen uCk, Zweigströme izk und Aussteuerungen qk, k = 1, . . . , 6
entstammen den Transformationen (3.79) bis (3.84) und der phasenwei-
sen Anwendung von (3.63) und (3.69) auf die Lösung (3.98). Die nicht
dargestellten Systemgrößen es0, i und uy sind konstant.
3.4.2 Kreisstromfreier Betrieb mit triplen harmonic injection
Der kreisstromfreie Betrieb mit triplen harmonic injection kann durch
die Parametrierung (3.95), durch is = 0 und die Gleichtaktspannung
uy0 = −
∣∣Uy
∣∣
6
Re
(
ej3(ϑ+argUy)
)
(3.100)
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Abb. 3.13: Beispielverläufe der stationären kreisstromfreien Lösung (3.98) des
M2C-Modells (3.86). Abb. 3.8 zeigt die Zählpfeile. Die nicht dargestellten
Systemgrößen es0, i und uy sind konstant.
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beschrieben werden, woraus die Lösung
ed0 = −
Is0
∣∣Uy
∣∣
9Ω
Re
(
jej3(ϑ+argUy)
)
(3.101a)
es = j
I
∣∣Uy
∣∣
24Ω
[
2e−j3(ϑ+argUy) − ej3(ϑ+argUy)
]
− j
U∗yI
∗
2Ω
e−j3ϑ (3.101b)
ed = −j
uDCI − 2Is0Uy∆
Ω
(3.101c)
des Systems (3.86) hervorgeht. Für den Betrieb mit den Einstellungen
aus Tab. 3.4 zeigt Abb. 3.14 Verläufe der Energien ed0, es und ed sowie
die zugehörigen Verläufe der Submodulspannungen, Zweigströme und
Aussteuerungen der Ersatzsubmodule.
Neben dem größeren Abstand zur unteren Grenze der Aussteuerung
wirkt sich die aufgeschaltete Gleichtaktspannung (3.100) lediglich auf
die Verläufe von ed0 und es aus, wie man am Vergleich von Abb. 3.13
und 3.14 erkennt, da der Einfluss der Gleichtaktspannung uy0 auf die
komplexe Differenzenergie ed durch den kreisstromfreien Betrieb, d. h.
durch is = 0, aus dem relevanten Teilsystem (3.86d) entfällt. Während
sich die gezeigten Lösungen durch konstante Werte von ed auszeichnen,
genügen die in (3.98b) und (3.101b) gefundenen Ausdrücke der komplexen
Summenenergie es der Gestalt
es = Epe
j3ϑ + Ene
−j3ϑ (3.102)
mit den komplexen Konstanten Ep und En, wobei die Teillösung (3.98b)
dem Sonderfall Ep = 0 entspricht. Dies erkennt man auch am Vergleich
von Abb. 3.13b mit Abb. 3.14b.
3.4.3 Betrieb mit zweiter Harmonischer im Kreisstrom
Zur Reduktion der Kondensatorspannungsschwankung wird üblicherweise
ein Kreisstrom mit zweiter Harmonischer verwendet [41, 18, 84], was im
Kontext des Energiemodells (3.86) der Kompensation der komplexen Leis-
tung e−j3θu∗yi
∗ in dem für die komplexe Summenenergie es zuständigen
Teilsystem (3.86c) entspricht, also der Forderung
is =
e−j3θu∗yi
∗
uDC
. (3.103)
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Abb. 3.14: Beispielverläufe der stationären kreisstromfreien Lösung (3.101) des
M2C-Modells (3.86). Abb. 3.8 zeigt die Zählpfeile. Die nicht dargestellten
Systemgrößen es0, i und uy sind konstant.
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Daraus ergibt sich für die vertikale Differenzenergie (3.86b) die Gleichung
d
dt
ed0 =
Is0|Uy|
3
Re
(
ej3(ϑ+argUy)
)
− 1
uDC
Re
(
UyI Uy∆e
j3ϑ
)
, (3.104)
welche durch die Stammfunktion
ed0 =
Is0|Uy|
9Ω
Im
(
ej3(ϑ+argUy)
)
− 1
3ΩuDC
Im
(
UyI Uy∆e
j3ϑ
)
(3.105)
gelöst wird. Diese Lösung lässt sich mit der Abkürzung
Ed0c = j
[
UyI Uy∆
3ΩuDC
−
Is0|Uy|
9Ω
ej3 argUy
]
(3.106)
in der Form
ed0 = Re
(
Ed0ce
j3ϑ
)
(3.107)
schreiben. Durch die Kompensation (3.103) vereinfacht sich das für die
komplexe Summenenergie es zuständige Teilsystem (3.86c) zu
d
dt
es = −2i uy0 − jωes, (3.108)
was bei triplen harmonic injection mit der Gleichtaktspannung (3.100)
durch
es =
I
∣∣Uy
∣∣
24Ω
[
je−j3(ϑ+argUy) + 2 Im
(
ej3(ϑ+argUy)
)]
(3.109)
gelöst wird. Diese Lösung kann mit den Abkürzungen
Ep = −j
I
∣∣Uy
∣∣
24Ω
ej3 argUy und En = j
I
∣∣Uy
∣∣
12Ω
e−j3 argUy (3.110)
auch in der Form (3.102) geschrieben werden. Durch die Form des Kreis-
stroms (3.103) und der Gleichtaktspannung (3.100) erhält das für die
komplexe Differenzenergie ed zuständige Teilsystem (3.86d) die Gestalt
d
dt
ed = C +
I∗U∗y|Uy|
3uDC
e−j3ϑRe
(
ej3(ϑ+argUy)
)
− jωed, (3.111)
worin die Konstante
C = IuDC −
I UyU
∗
y∆
uDC
− 2Is0Uy∆ (3.112)
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der Abkürzung dient. Mit dem Ansatz ed = Ade−jϑ erhält man die
Lösung
ed = −j
C
Ω
+ j
I∗U∗y|Uy|
30ΩuDC
[
e−j(6ϑ+3 argUy) − 5ej3 argUy
]
. (3.113)
Für den Betrieb mit dem Kreisstrom (3.103) und mit den Einstellungen
aus Tab. 3.4 zeigt Abb. 3.15 die Verläufe der Energien ed0, es und ed
sowie die Submodulspannungen, Zweigströme und Aussteuerungen der
Ersatzsubmodule entsprechend der Lösungen (3.107), (3.109) und (3.113).
Neben der reduzierten Schwankung der komplexen Summenenergie es
erkennt man den verringerten Wechselanteil der Kondensatorspannungen
und höhere Spitzenwerte des Zweigstroms.
Die hergeleitete Kreisstromvorgabe (3.103) nutzt Momentanwerte, lässt
sich also ohne Bestimmung der Ausgangsfrequenz und des Lastwinkels be-
rechnen, was sich nach Umschreiben von (3.103) in ruhende Koordinaten
verdeutlicht:
iαβs = ise
jϑ =
uαβy
∗
iαβ
∗
uDC
. (3.114)
Im stationären symmetrischen Betrieb mit Modulationsgrad m = 2 |Uy|uDC
und Phasenverschiebung ϕ = arg(U∗yI) liefern die hergeleiteten Referen-
zen (3.103) und (3.114) die zweite Harmonische des Kreisstroms in der
bekannten Form
1
2
Re
(
iαβs
)
= |I|m
4
cos(2ϑ+ ϕ). (3.115)
Der Zeitverlauf (3.115) entspricht dem in Zweig 1 zum Gleichanteil des
kreisstromfreien Betriebs zusätzlich erforderlichen Wechselanteil.
3.4.4 Betrieb ohne Auslenkung der komplexen Summenenergie
In [7] wird der Betrieb ohne Auslenkung der komplexen Summenenergie es
vorgeschlagen, d. h. mit es ≡ 0, um die Kondensatorspannungsschwan-
kung zu reduzieren. Mit dieser Forderung lässt sich aus dem für es
zuständigen Teilsystem (3.86c) der dafür notwendige Kreisstrom
is =
e−j3ϑu∗yi
∗ + 2iuy0
uDC
(3.116)
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Abb. 3.15: Betrieb des M2C-Modells (3.86) mit dem Kreisstrom (3.103) zur Re-
duktion der Kondensatorspannungsschwankung. Abb. 3.8 zeigt die Zählpfeile.
Die nicht dargestellten Systemgrößen es0, i und uy sind konstant.
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ermitteln. Die so hergeleitete Kreisstromreferenz (3.116) lässt sich (ge-
nauso wie die Referenz (3.103)) besonders gut implementieren, da sie auf
Momentanwerten beruht. Setzt man die Gleichtaktspannung (3.100) an,
folgt aus der Referenz (3.116) die Kreisstromform
is =
[
u∗yi
∗
uDC
−
i|Uy|
6uDC
]
e−j3ϑ −
i|Uy|
6uDC
ej3ϑ, (3.117)
was auf eine zweite und vierte Harmonische in ruhenden Koordinaten
hinweist. Damit und mit der Parametrierung (3.95) kann das für die
vertikale Energiedifferenz ed0 zuständige Teilsystem (3.86b) auf die Form
ėd0 = −Re
([
Ed0ae
j3 argUy + Ed0b
]
ej3ϑ
)
(3.118)
gebracht werden, mit den Abkürzungen
Ed0a = −
|Uy|
3uDC
(
Is0uDC + Re
(
I∗Uy∆
))
(3.119)
Ed0b =
UyUy∆I
uDC
. (3.120)
Die Stammfunktion der vertikalen Energiedifferenz ergibt sich daraus zu
ed0 = −
1
3Ω
Im
([
Ed0ae
j3 argUy + Ed0b
]
ej3ϑ
)
. (3.121)
Die Stammfunktion des für die komplexe Differenzenergie ed zuständigen
Teilsystems (3.86d) lässt sich mit Hilfe der Abkürzungen
C = uDCI − 2Is0Uy∆ −
U∗y∆UyI
uDC
(3.122)
B = 2I∗
U∗y∆ + U
∗
y
uDC
(3.123)
in der Form
ed = −
jC
Ω
−
jB|Uy|
60Ω
[
5ej3 argUy − e−j(6ϑ+3 argUy)
]
+
jI|Uy|2
252uDCΩ
[
14 + ej6(ϑ+argUy) − 7
5
e−j6(ϑ+argUy)
] (3.124)
darstellen. Für den Betrieb ohne Auslenkung der komplexen Summenener-
gie und mit den Einstellungen aus Tab. 3.4 zeigt Abb. 3.16 die Verläufe
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Abb. 3.16: Betrieb des M2C-Modells (3.86) ohne Auslenkung der komplexen
Summenenergie es. Abb. 3.8 zeigt die Zählpfeile. Die nicht dargestellten
Systemgrößen es0, i und uy sind konstant.
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der Energien ed0, es und ed sowie die Submodulspannungen, Zweigströ-
me und Aussteuerungen der Ersatzsubmodule. Die in Abb. 3.15 noch
verbliebene Welligkeit von es verschwindet erwartungsgemäß, während
sich die Welligkeit der vertikalen Energiedifferenz weiter reduziert. Der
Verlauf der komplexen Differenzenergie ed bleibt ähnlich zu dem Verlauf
aus Abb. 3.15c bei eingeprägter zweiter Harmonischer im Kreisstrom.
3.4.5 Vergleich zweier Kreisstromformen zur Reduktion der
Spannungsschwankung
Die verschiedenen stationären Lösungen erlauben eine Abwägung zwi-
schen dem Kondensatorbedarf, den Verlusten und der Belastung der
Komponenten im stationären Betrieb. In [7] wird der Betrieb ohne Aus-
lenkung der komplexen Summenenergie lediglich mit dem kreisstromfreien
Betrieb verglichen, weshalb ein Vergleich zweier Verfahren naheliegt, die
beide auf geringere Spannungsschwankung und reduzierten Kondensa-
torbedarf abzielen. Daher zeigt Abb. 3.17 die Schwankungsbreite der
Zweigenergie (Energiehub) für den kreisstromfreien Betrieb is = 0 und
für die Kreisstromformen (3.103) und (3.116) in Abhängigkeit des Last-
winkels ϕ zusammen mit folgenden (bezogenen) Kenngrößen des Stroms:
• Effektivwert des Zweigstroms: iz,eff =
√
1
T
∫ T
0
i2zdt,
• Mittelwert des Zweigstrombetrags: |iz|avg = 1T
∫ T
0
|iz|dt
• und Maximalwert des Zweigstrombetrags: |iz|max = max (|iz|).
Der Energiehub ist auf uDCÎ4ω bezogen und die Kenngrößen der Ströme sind
zur besseren Vergleichbarkeit auf den kreisstromfreien Betrieb bei ϕ = 0
bezogen, ausgedrückt mit der gestrichenen Notation ∆w′z, i′z,eff , |i′z|avg
und |i′z|max . Die Stelle des Bezugswerts ist mit einem Kreis markiert.
Das Aufschalten einer zweiten Harmonischen auf den Kreisstrom ge-
mäß (3.103) oder die vollständige Kompensation der komplexen Sum-
menenergie es mit dem Kreisstrom (3.116) verringern die Spannungs-
schwankung (bzw. Energiehub) der Submodulkondensatoren im Vergleich
zum kreisstromfreien Betrieb, auf Kosten eines höheren Effektivwerts der
Zweigströme. Dies stellt eine Reduktion der Kapazitätswerte und damit
eine Verringerung der Kondensatorkosten in Aussicht, allerdings erkauft
mit steigenden ohmschen Verlusten insbesondere der Zweigdrosseln und
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3.4.2: kreisstromfrei
3.4.3: zweite Harmonische
3.4.4: ohne Auslenkung von es
∆w′z =
max(ez)−min(ez)
uDC Î
4ω
I = Îejϕ argUy = 0
Abb. 3.17: Energiehub ∆w′z und
Kenngrößen des Zweigstroms für
drei Kreisstromformen. Im Last-
winkelbereich −30◦ ≤ ϕ ≤ 30◦
ermöglicht der Betrieb ohne Aus-
lenkung von es fast die gleiche
Verringerung des Energiehubs,
aber mit deutlich besseren Kenn-
größen des Zweigstroms und ist
daher ein attraktiver Kompro-
miss zwischen Kondensatorauf-
wand und Verlusten. Im grauen
Bereich veringert er sowohl den
Energiehub als auch die Verluste.
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der Halbleiterbauelemente. Vernachlässigt man die Aufteilung der Verlus-
te auf die einzelnen Bauelemente, erlaubt der Betragsmittelwert |iz|avg
des Zweigstroms eine vereinfachte Aussage zu den Durchlassverlusten
bipolarer Halbleiterbauelemente.
Nur im Bereich kleiner Phasenverschiebungen ist der Energiehub bei
reiner zweiter Harmonischer geringfügig besser, allerdings auf Kosten
eines deutlich größeren Effektivwerts der Zweigströme und des maximalen
Zweigstrombetrags. Ansonsten reduziert der Betrieb ohne Auslenkung der
komplexen Summenenergie es die Spannungsschwankung stärker, wobei
ab Phasenverschiebungen |ϕ| > 45◦ der Effektivwert des Zweigstroms
und sein maximaler Betrag größer werden als beim Betrieb mit zweiter
Harmonischer. Bemerkenswert ist, dass die Mittelwerte des Zweigstrom-
betrags unter den Werten des kreisstromfreien Betriebs liegen und der
Betrieb mit es = 0 überall den niedrigsten Wert aufweist, was geringere
Durchlassverluste erwarten lässt. In dem für Drehstrommaschinen rele-
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vanten Lastwinkelbereich −30◦ ≤ ϕ ≤ 0 ermöglicht der Betrieb ohne
Auslenkung der komplexen Summenenergie fast die gleiche Verringerung
des Energiehubs wie die Anwendung eines Kreisstroms mit reiner zweiter
Harmonischer, aber mit dem Vorteil deutlich geringerer Kenngrößen der
Ströme: Bei reiner Wirkleistung, also ϕ = 0, sind der Effektivwert i′z,eff
um mehr als 2%, der Betragsmittelwert |i′z|avg um mehr als 4% und
der maximale Zweigstrombetrag |i′z|max um mehr als 9% niedriger. Der
Betrieb ohne Auslenkung der Summenenergie es ist daher ein attraktiver
Kompromiss zwischen Kondensatoraufwand und Verlusten. Im grau hin-
terlegten Lastwinkelbereich in Abb. 3.17 ist der Betrieb ohne Auslenkung
der Summenenergie es in allen Belangen der Verwendung einer zweiten
Harmonischen überlegen, denn der Energiehub des Zweiges ist kleiner
und alle Kenngrößen des Zweigstromes ebenfalls.
Der Betrieb ohne Auslenkung der Summenenergie es bringt zusätzlich
zu einer zweiten Harmonischen des Zweigstroms eine vierte Harmonische
und lässt sich daher als sinnvolle Festlegung dieser beiden Harmonischen
zur Reduktion der Kondensatorspannungsschwankung begreifen. Diese
vorteilhaften Eigenschaften bei Verwendung einer zusätzlichen vierten
Harmonischen im Kreisstrom wurden in [83] mit Hilfe einer numerischen
Optimierung gefunden. Der hier untersuchte Weg auf Basis analytischer
Lösungen hat demgegenüber den Vorteil, dass er ohne tabellierte Opti-
mierungsergebnisse implementiert werden kann. Die hergeleiteten Kreiss-
tromreferenzen (3.103) und (3.116) können, wie auch in [84] angestrebt,
durch Momentanwerte der Klemmenspannung und des Ausgangsstroms
berechnet werden.
Der hier dargestellte Vergleich wird in [24] aufgegriffen und am Beispiel
des Gleichrichterbetriebs experimentell bekräftigt.
3.5 Zusammenfassung der Eigenschaften des Modells
und der Herleitung
Während sich das geschaltete Modell aus Abschnitt 3.2 zur Simulati-
on des Stromrichters zusammen mit der Modulation eignet, dient das
Modell (3.86) der Energien in erster Linie der Analyse und dem Rege-
lungsentwurf. Die durchgeführte Herleitung zeichnet sich im Vergleich
zur üblichen Herangehensweise durch die Auffassung des Laststroms als
zeitabhängigen Parameter aus, was in den Ersatzschaltungen auf Last-
stromquellen führt. Diese schon in [74, 26] ausgeführte Herangehensweise
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ist keineswegs einschränkend, weil der Parameter auch aus einem (Last-)
Modell entnommen werden kann. Damit kann ein wichtiger Wunsch des
Regelungsentwurfs für Stromrichter verwirklicht werden, nämlich die mög-
lichst getrennte Betrachtung von Last und Stromrichter, welche sich beim
M2C durch die Wirkung der Zweigdrosseln auf den Laststrom erschwert:
Bei Betrachtung der Last nimmt deren Strom die Rolle einer Systemgrö-
ße ein, während er bei Analyse des Stromrichters ein (zeitabhängiger)
Parameter ist.
Die Herleitung der Energien nutzt die gleichen Eigenschaften des Sys-
tems wie in [7], wurde hier aber im Gegensatz zum dortigen Vorgehen an
der einphasigen Schaltung durchgeführt und danach auf das dreiphasige
System zurück übertragen.
In [59] wird ein Modell des M2Cs entwickelt, welches deutlich we-
niger Zustandsgrößen hat. Neben der Annahme nur eines kapazitiven
Energiespeichers für den gesamten Stromrichter vernachlässigt die dort
vorgeschlagene Ersatzschaltung auch die Kreisströme. Das so gewon-
nene Modell entspricht dem eines Zweipunkt-Spannungszwischenkreis-
Stromrichters, wobei dessen Gleichspannungsseite durch einen (bidirektio-
nalen) Hochsetzsteller gespeist wird. Der gleiche Abstraktionsgrad ließe
sich durch Vernachlässigung der vertikalen Energiedifferenz ed0 und der
komplexen Summen- und Differenzenergie es und ed erreichen, also durch
Streichen der Zeilen (3.86b) bis (3.86e), wobei lediglich die Leistungsbi-
lanz (3.86a) für die insgesamt gespeicherte Energie und die Dynamik des
Gleichstroms (3.86f) verbliebe.
Die rechten Seiten der für die Energien zuständigen Zeilen (3.86a),
(3.86b), (3.86c) und (3.86d) stehen über die Beziehung (3.93) im Zusam-
menhang mit den transformierten Zweigleistungen, die in [45] bei der
Modellbildung der Energien auftauchen, und dienen dort der Angabe von
Stammfunktionen, analog den in Abschnitt 3.4 gezeigten Lösungen.
Durch die kompakte Schreibweise des Modells (3.86) lassen sich statio-
näre Lösungen bequem ermitteln und vergleichen, wie im Abschnitt 3.4
gezeigt. Aus dem dort durchgeführten Vergleich geht der in [7] vorge-
schlagene Betrieb ohne Auslenkung der komplexen Summenenergie es als
attraktiver Kompromiss zwischen Kondensatoraufwand und Verlusten
hervor.
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Fokus dieses Kapitels ist das Symmetrierungsproblem, bei dem die Energi-
en eines M2Cs möglichst rasch ihren jeweils günstigsten Verlauf annehmen
sollen, in Abhängigkeit des von der Last festgelegten Betriebs. Die Her-
ausforderung besteht darin, die Energien schnell zu beeinflussen, ohne
die Last zu verändern. So ist z. B. der Verlauf des Laststroms durch die
jeweiligen Anforderungen der Last festgelegt und steht nicht mehr als
Eingriff zur Beeinflussung der Energien zur Verfügung. Die Regelung
der Gesamtenergie es0 geschieht über den Gleichstrom is0, der als Ein-
gang des Teilsystems (3.86a) fungiert. Die Gleichtaktspannung uy0 ist
durch die triplen harmonic injection belegt. Daher steht nur der Kreis-
strom zur Verfügung, um die verbleibenden Energien zu beeinflussen,
deren Verhalten durch die Teilsysteme (3.86b) bis (3.86d), also durch das
System
ėd0 = −2uy0is0 − Re
(
i∗suy∆
)
(4.1a)
ės = uDCis − e−j3ϑu∗yi∗ − 2i uy0 − jωes (4.1b)
ėd = uDCi− e−j3ϑi∗su∗y∆ − 2isuy0 − 2is0uy∆ − jωed (4.1c)
beschrieben wird. Die Aufgabe besteht darin, die Energien dem Be-
triebsregime der Last so nachzuführen, dass die Kondensatorspannungs-
schwankungen so wenig wie möglich aus dem für den stationären Betrieb
vorgesehenen Bereich austreten. Dabei sind der Laststrom i, die Gleich-
spannung uDC, die Klemmenspannung uy und die Gleichtaktspannung uy0
(ggf. zeitabhängige) Parameter und der Kreisstrom is der für die Aufgabe
verbleibende Freiheitsgrad. Die stationären Lösungen aus Abschnitt 3.4
können als Vorgabe der gewünschten Verläufe dienen.
Eine im Nieder- und Mittelspannungsbereich attraktive Lösung be-
steht darin, für jede der Abweichungen einen Summanden im Kreisstrom
vorzusehen, der im jeweils zuständigen Teilsystem den Fehler zu redu-
zieren vermag, schließlich geht der Kreisstrom in jedes Teilsystem ein,
wobei jeweils andere Frequenzen eine dominierende Rolle spielen. Diese
Rückführung der Energiefehler auf den Kreisstrom wird in Abschnitt 4.2
näher betrachtet. Der Nachteil dieser Lösung besteht zum Einen in der
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starken wechselseitigen Beeinflussung der Energiefehler durch die gemein-
same Rückführung auf den Kreisstrom und zum Anderen darin, dass die
Berechnung einer Vorsteuerung, die den ersten Nachteil beheben könnte,
der Lösung des Differenzialgleichungssystems (4.1) bedarf.
Abschnitt 4.3 stellt eine Lösung dieser Probleme vor, die im Wesentli-
chen auf drei Ideen beruht:
1. Die Parametrierung möglichst vieler Systemgrößen ohne Integration
einer Differenzialgleichung anhand vorgegebener Verläufe.
2. Die Symmetrierung der Energien wird bei der Planung von Über-
führungen sichergestellt.
3. Das befreit die Rückführung von der Überführungsaufgabe, weil
lediglich die Abweichungen von den nominellen symmetrischen
Verläufen kompensiert werden müssen.
Das erste Ziel lässt sich besonders gut erreichen, wenn man die feste
Vorgabe der Gleichtaktspannung aufgibt, um den Verlauf einer weiteren
Energie vorgeben zu können. Wie in [7] gezeigt, lässt sich dabei die Ord-
nung des verbleibenden Systems, das integriert werden muss, verringern.
In dieser Arbeit ist es gelungen, beide Aufgaben der Gleichtaktspannung
vorteilhaft zu vereinen. Während der Überführungen trägt die Gleichtakt-
spannung zur Symmetrierung bei, ohne die triplen harmonic injection
im stationären Betrieb aufzugeben.
Der nächste Abschnitt liefert zunächst einen Überblick über Symme-
trierungslösungen und der anschließende Abschnitt 4.2 widmet sich der
vertiefenden Analyse der Rückführung der Energiefehler auf den Kreis-
strom. Abschnitt 4.3 handelt von der planungsbasierten Optimierung der
Symmetrierung.
4.1 Überblick über Symmetrierungslösungen
Symmetrierungslösungen können wie folgt gruppiert werden:
natürliche Dämpfung Die Zweigwiderstände bewirken eine allmähliche
Symmetrierung, ohne dass es einer expliziten Beeinflussung bedarf.
Der Effekt ist besonders stark, wenn die Tastverhältnisse auf Grund-
lage einer stationären Lösung gesteuert werden [1]. Die ohnehin
schwache Wirkung verringert sich oder verschwindet allerdings,
116
4.1 Überblick über Symmetrierungslösungen
wenn der Einfluss der Spannungsschwankung auf die eingeprägte
Zweigspannung kompensiert wird, wie in [34] bemerkt.
Diese besonders einfache Lösung hat wesentliche Nachteile, so ist die
ohnehin relativ langsame Symmetrierung zudem von den eigentlich
unerwünschten Zweigwiderständen abhängig. Außerdem wirken sich
Abweichungen des Modells der Spannungsschwankung direkt als
Spannungsfehler in der Ausgangsspannung aus, die letztlich nur
durch Vergrößerung der Submodulkapazitäten reduziert werden
können.
Modulation Schaltfrequente Harmonische in den Strömen und Spannun-
gen von Multilevel-Stromrichtern können symmetrierende Wirkung
entfalten. Insbesondere beim flying-capacitor -Stromrichter wird die-
se Eigenschaft genutzt [69, 112, 108, 66]. Die Behandlung des M2Cs
findet sich in [68], wo eine Stromrichterphase betrachtet wird, und
in [42], wo die Voraussetzungen für symmetrischen Betrieb anhand
einer Analyse im Frequenzbereich ermittelt werden.
Verwendung des Kreisstroms Der Kreisstrom bildet Leistungsterme mit
der Gleichspannung, mit der Ausgangsspannung und mit der Gleich-
taktspannung, sodass der Ansatz von Kreisstromanteilen naheliegt,
die mit den jeweiligen Spannungen symmetrierende Leistungen
ergeben. Da sich die jeweils erforderlichen Frequenzen der Kreis-
stromanteile unterscheiden, entstehen neue Freiheitsgrade, die man
als Stellgrößen nutzen kann. Bei der Herleitung werden für die
Spannungen und Ströme in der Regel sinusförmige Verläufe kon-
stanter Amplitude und festgelegter Frequenz angenommen, um die
im Mittel eingeprägte Leistung zu bestimmen. Während sich an
der gewünschten Stelle eine resultierende Leistung ergibt, entsteht
an den jeweils anderen Stellen im Mittel kein Energieeintrag, weil
die Momentanleistung in diesem Kontext mittelwertfrei ist. Eine
vollständig entkoppelte Steuerung der Energien ist trotzdem nicht
zu erwarten, weil die für eine Regelung zwangsläufig notwendige
dynamische Änderung der Amplituden auch an den anderen Stellen
dort nicht erwünschte resultierende Energie einträgt, die als Störung
wirkt.
Die Wirkung der Kreisstromkomponenten wurde in [89] untersucht
und Beispiele für die Nutzung des Kreisstroms im netzfrequenten
Betrieb finden sich in [33, 97, 5].
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Der 0-Hz-Betrieb des M2Cs setzt die Verwendung von Kreisströmen
voraus, die in der Regel mit einem sinusförmigen [48, 4, 45] oder
rechteckförmigen [32, 38] Ansatz für den Verlauf der Gleichtakt-
spannung kombiniert werden.
Stehen weder der Ausgangsstrom noch der Gleichstrom für die Symme-
trierung zur Verfügung, eröffnet die Verwendung des Kreisstroms eine
schnelle, vom Modulationsverfahren unabhängige Möglichkeit zur Symme-
trierung. Im Folgenden wird dieses Symmetrierungsproblem betrachtet,
da es durch die strengen Einschränkungen besonders anspruchsvoll ist
und weil die dafür gefundenen Lösungsstrategien auf die weniger stark
eingeschränkten Fälle übertragen werden können.
4.2 Rückführung der Energiefehler auf den Kreisstrom
Wird die Gleichtaktspannung zur Erweiterung des linearen Modulations-
bereichs genutzt, verbleibt nur der Kreisstrom als Freiheitsgrad. Daher
ist es naheliegend und üblich, eine Rückführung der Energiefehler auf
den Kreisstrom anzusetzen. Im Folgenden wird eine in [45] vorgestellte
Rückführung näher untersucht. Einige Ergebnisse der Abschnitte 4.2.1
und 4.2.4 sind auch in [23] erschienen.
4.2.1 Fehlerdynamik
Bei stationärem Betrieb der Last sollen die zeitlichen Verläufe der Energi-
en es0, ed0, es und ed ebenfalls einem stationären Betrieb entsprechen. Da
der Laststrom i, die Gleichtaktspannung uy0 und der Gleichstrom is0 zur
Regelung der Last bzw. zur Regelung der Gesamtenergie es0 verwendet
werden, bleibt nur noch der Kreisstrom is, um die Energien ed0, es und
ed zu beeinflussen.
Fasst man den Kreisstrom is als Eingang für das Teilsystem (4.1a) bis
(4.1c) auf, kann man die Rückführung
is = is,d + is,b (4.2)
mit is,b = kde
∗
d,erre
−j(3ϑ+ϕd) − kses,err + k0ed0,errejϕ0 (4.3)
ansetzen. Dabei bezeichnet is,d den nominellen Kreisstrom (etwa zur
Reduktion der Kondensatorspannungsschwankung) und is,b den Rück-
führungsanteil der die Fehler
ed0,err = ed0 − ed0,d (4.4a)
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es,err = es − es,d (4.4b)
ed,err = ed − ed,d (4.4c)
mit den reellen Parametern kd, ks und k0 wichtet und zurückführt. Die
Winkel ϕd und ϕ0 werden später so gewählt, dass die gewünschte Wirkung
maximal wird. Die Herleitung der zugehörigen Fehlerdynamik setzt die
Existenz einer nominellen Lösung von (4.1) voraus, welche die Verläufe
der Referenzenergien ed0,d, es,d, ed,d und des zugehörigen nominellen
Kreisstroms is,d erfüllen müssen:
ėd0,d = −2uy0is0 − Re
(
i∗s,duy∆
)
(4.5a)
ės,d = uDCis,d − e−j3ϑu∗yi∗ − 2i uy0 − jωes,d (4.5b)
ėd,d = uDCi− e−j3ϑi∗s,du∗y∆ − 2is,duy0 − 2is0uy∆ − jωed,d. (4.5c)
Setzt man für den Kreisstrom des Systems (4.1) die Rückführung (4.2) ein
und zieht die nominelle Lösung (4.5) ab, erhält man die Fehlerdynamik
ėd0,err = Re
(
uy∆kse
∗
s,err − uy∆ejϕdkded,errej3ϑ
)
− ed0,errk0Re
(
uy∆e
−jϕ0) (4.6a)
ės,err = ed0,errk0uDCe
jϕ0 − es,errksuDC
+ e∗d,errkde
−j(3ϑ+ϕd)uDC − jωes,err
(4.6b)
ėd,err = u
∗
y∆
[
(e∗s,errks − ed0,errk0e−jϕ0)e−j3ϑ − ed,errkdejϕd
]
+ 2uy0
[
es,errks − ed0,errk0ejϕ0 − e∗d,errkde−j(3ϑ+ϕd)
]
− jωed,err.
(4.6c)
Der Dämpfungsterm für den Fehler der vertikalen Energiedifferenz ed0,err
im zugehörigen Teilsystem (4.6a) wird maximal und der Dämpfungsterm
für die komplexe Differenzenergie ed im Teilsystem (4.1c) werden maximal,
wenn man ϕ0 = ϕd = arg uy∆ wählt. Alternativ dazu kann man das
Koordinatensystem an der Spannung uy∆ ausrichten, sodass arg uy∆ = 0
gilt, was die Drehung um arg uy∆ erübrigt und mit uy∆ = ûy∆ die
Notation der Fehlerdynamik vereinfacht:
ėd0,err = ûy∆Re
(
ksě
∗
s,err − kděd,errej3ϑ̌
)
− ed0,errk0ûy∆ (4.7a)
˙̌es,err = uDC
[
ed0,errk0 − ěs,errks + ě∗d,errkde−j3ϑ̌
]
− jω̌ěs,err (4.7b)
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˙̌ed,err = ûy∆
[
(ě∗s,errks − ed0,errk0)e−j3ϑ̌ − ěd,errkd
]
+ 2uy0
[
ěs,errks − ed0,errk0 − ě∗d,errkde−j3ϑ̌
]
− jω̌ěd,err
(4.7c)
falls arg uy∆ = 0 sodass uy∆ = ûy∆.
Darin weist die Schreibweise von ěs,err, ěd,err, ϑ̌ und ω̌ auf die spezielle
Ausrichtung an der Spannung uy∆ hin, durch die auch die Rückfüh-
rung (4.3) die einfachere Form
ǐs,b = kdě
∗
d,erre
−j3ϑ̌
︸ ︷︷ ︸
ibd
− ksěs,err︸ ︷︷ ︸
−ibs
+ k0ed0,err︸ ︷︷ ︸
ib0
(4.8)
annimmt. Die Summanden des zurückgeführten Kreisstroms (4.8) wurden
zur späteren Verwendung abgekürzt. Wie die Definition (3.86g) von uy∆
erkennen lässt, entspricht die Ausrichtung an uy∆ einer Ausrichtung an
der Klemmenspannung uy, wenn die Gegeninduktivität Mz null ist und
gleicht in dem Fall der in [45] verwendeten Ausrichtung, auch wenn dort
in ruhenden Koordinaten gerechnet wird.
Trotz dieser Vereinfachungen bleibt die Wahl der Verstärkungen oder
ein allgemeiner Stabilitätsnachweis angesichts der Kopplungen und der
noch enthaltenen Abhängigkeit von der Gleichtaktspannung uy0 schwierig.
Im nächsten Abschnitt wird zunächst ein publiziertes Verfahren zur
Einstellung der Fehlerverstärkungen aufgegriffen, bevor eigene Ergebnisse
folgen.
4.2.2 Einstellung der Fehlerverstärkungen bei vernachlässigter
Kopplung
In [45] wird ein Schema zur Einstellung der Verstärkungen k0, ks und
kd der Rückführung (4.3) bzw. (4.8) vorgestellt, bei dem für jeden der
Energiefehler eine separate Schleife aufgestellt wird. Die dort verwendeten
ruhenden 0αβ-Koordinaten und die komponentenweise Zusammenstellung
der offenen Kreise führen unwillkürlich auf pulsierende Wirkleistungen,
welche durch Totzeiten oder Ersatztiefpässe berücksichtigt werden. An
den offenen Kreisen der so aufgestellten Schleifen lassen sich tabellierte
Einstellregeln anwenden. Im Unterschied zum dortigen Verfahren soll
die Einstellung der Fehlerverstärkungen hier vom Fehlersystem (4.7) aus-
gehen. Die Vernachlässigung der Kopplung im Fehlersystem (4.7) führt
allerdings zu drei trivialen Schleifen, deren offene Kreise beliebig hohe
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ûy∆k0
ed0
−
ed0,d
−ib0
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Abb. 4.1: Bis auf die angedeuteten Ersatztiefpässe und Totzeiten entspricht das
Blockdiagramm dem System (4.9). Um die Einstellung der Verstärkungen k0,
ks und kd in Anlehnung an [45] zu ermöglichen, werden die Kopplungen ver-
nachlässigt und an den rot, blau und grün markierten Stellen Ersatztiefpässe
und Totzeiten eingefügt, sodass das Blockdiagramm in Abb. 4.2 entsteht.
positive Verstärkungen zulassen, weshalb eine technisch sinnvolle Wahl
der Verstärkungen durch Vernachlässigung der Kopplungen alleine nicht
möglich ist. Der entscheidende Schritt zur Anwendung des Verfahrens auf
das Fehlersystem in komplexen Variablen und rotierenden Koordinaten
besteht darin, die separaten Teilsysteme zu ergänzen. D. h., an Stelle der
Kopplungen treten Ersatztiefpässe, welche die verzögerte Entfaltung der
zur Symmetrierung aufgebrachten Leistungen nachbilden. Der geschlos-
sene Kreis des unterlagerten Kreisstromreglers und die Messtotzeit und
Istwertfilter können wie gewohnt berücksichtigt werden.
Das vollständige Blockdiagramm in Abb. 4.1 und das vereinfachte in
Abb. 4.2 veranschaulichen die durchgeführten Schritte, wobei ersteres
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Abb. 4.2: Blockdiagramm zur Einstellung der Fehlerverstärkungen nach [45].
durch Einsetzen der Rückführung (4.8) in das System (4.1) gewonnen
wurde, indem die Summanden ib0, ibs und ibd des zurückgeführten Kreis-
stroms zur Vereinfachung genutzt wurden:
ėd0 = −k0ed0,errûy∆ − 2is0uy0 − ûy∆Re(ibs + ibd) (4.9a)
˙̌es = −ksěs,erruDC + (ib0 + ibd)uDC
− 2̌iuy0 − ǔ∗y ǐ
∗
e−3jϑ̌ − jω̌ěs
(4.9b)
˙̌ed = −kděd,errûy∆ + uDCǐ− (ib0 + i∗bs) ûy∆e−j3ϑ̌
− 2uy0(ib0 + ibs + ibd)− 2is0ûy∆ − jω̌ěd.
(4.9c)
Zur besseren Sichtbarkeit der symmetrierenden Leistung ist in (4.9) die
für das jeweilige Teilsystem zuständige Kreisstromkomponente durch
den Energiefehler und die Verstärkung ausgedrückt und die anderen
Komponenten durch die Abkürzungen (4.8).
Die im ursprünglichen System (4.9) bzw. in Abb. 4.1 ersichtlichen
Kopplungen werden vernachlässigt und an den blau markierten Stellen
Tiefpässe eingefügt, um die Verzögerung der symmetrierenden Leistun-
gen nachzubilden. Das führt auf die blauen Tiefpässe im vereinfachten
Blockdiagramm in Abb. 4.2. Die roten Tiefpässe stehen für den Kreis-
stromregler und die grünen Totzeiten für die Verzögerung der Messung.
Im Vergleich zum vollständigen Blockdiagramm in Abb. 4.1 lassen sich
folgende Unterschiede erkennen:
• Das vereinfachte Blockdiagramm berücksichtigt nur die von der
gewünschten Kreisstromkomponente gebildete Leistung, während
die anderen Leistungen vernachlässigt werden.
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• Für den blau hinterlegten Teil, der das verzögernde Verhalten der
zur Symmetrierung aufgebrachten Leistung nachbildet, gibt es keine
direkte Entsprechung im vollständigen Blockdiagramm.
Bevor die Verstärkungen k0, ks und kd unter Berücksichtigung der offenen
Kreise gewählt werden können, müssen die Zeitkonstanten der eingefügten
Verzögerungsglieder und Totzeiten gewählt werden.
Für die vertikale Differenz ed0 spielen die Verzögerung des Stromreglers
und die Messtotzeit eine untergeordnete Rolle (und werden vernachläs-
sigt), da die halbe dominierende Totzeit durch die Frequenz des Wechse-
lanteils der zur Symmetrierung aufgebrachten Momentanleistung ib0ûy∆
bestimmt wird. In [45] wird halbe Periodendauer des Wechselanteils
angenommenen, was hier der Annahme Td0,σ = π2ω entspricht. Diese
Überlegungen erlauben die Parametrierung des blauen Tiefpasses in
Abb. 4.2 und führen zur Übertragungsfunktion
Gd0(s) =
Vd0,S
s(1 + sTd0,σ)
(4.10)
des offenen Kreises, wobei Vd0,S die in diesem Kontext als konstant
angenommene Klemmenspannung ûy∆ und s die unabhängige Variable
des Bildbereichs der Laplace-Transformation ist. Die Integrationszeit des
I-Anteils, die gewöhnlich im Nenner der Übertragungsfunktion (4.10)
erscheint, verbleibt hier in der Verstärkung Vd0,S des offenen Kreises.
Einstellregeln nach Symmetrischem Optimum anhand der Übertra-
gungsfunktion des offenen Kreises finden sich z. B. in [94]. Anhand des
offenen Kreises (4.10) lautet die Fehlerverstärkung k0 der vertikalen
Energiedifferenz ed0 demnach
k0 =
1
2Vd0 Td0,σ
=
ω
4 ûy∆ π
. (4.11)
Die anderen Fehlerverstärkungen werden ebenfalls auf diese Weise ein-
gestellt, was die Bestimmung der jeweiligen Verstärkung VS des offenen
Kreises und der Ersatzzeit Tσ zur Modellierung von Verzögerungen und
Totzeiten erfordert, und die Einstellung der Verstärkung KP lautet dann
allgemein
KP =
1
2VS Tσ
. (4.12)
Die Einstellungen, die sich nach diesem Schema ergeben, sind in Tab. 4.1
zusammengefasst. Für den Fehler es,err der komplexen Summenenergie es
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Tab. 4.1: Einstellungen der Fehlerverstärkungen der Rückführung (4.3) anhand
der offenen Kreise in Abb. 4.2 für die Zahlenbeispiele nT = 10 und TPWM =
205 µs sowie den Parametern in Tab. 3.4.
Fehler ed0,err es,err ed,err
Verstärkung VS ûy∆ uDC ûy∆
Zeitkonstante Tσ
π
2ω
=
1
4f
nT TPWM
π
2ω
=
1
4f
Einstellung (4.12) k0 =
f
ûy∆
ks =
1
2uDCnT TPWM
kd =
f
ûy∆
Zahlenwert k0 = 0,18 A/J ks = 0,42 A/J kd = 0,18 A/J
ist die dominierende Totzeit durch den Stromregler, die Modulation und
die Messung bestimmt, weil die zur Symmetrierung aufgebrachte Leis-
tung mit Hilfe der Gleichspannung uDC gebildet wird, wie man an dem
Term uDCis im zuständigen Teilsystem (4.1b) oder in Abb. 4.1 erkennt.
Die konservative Annahme von nT = 10 PWM-Perioden für die Zeitkon-
stante des (roten) Ersatztiefpasses des geschlossenen Stromregelkreises
führt auf eine eher zu niedrige Fehlerverstärkung ks – zumindest im Kon-
text dieses Einstellschemas. Trotzdem ergibt sich ein mehr als doppelt so
großer Wert im Vergleich zu den anderen Verstärkungen.
Der Fehler ed,err der komplexen Differenzenergie ed wird mit der von
dem Term e−j3ϑi∗bdu∗y∆ erzeugten Leistung symmetriert, der im Teilsys-
tem (4.1c) ersichtlich ist und im Blockdiagramm einem blauen Tiefpass
entspricht. Die für dieses Verzögerungsglied angenommene Zeitkonstante
von π2ω dominiert das dynamische Verhalten des offenen Kreises, sodass
die Verzögerungen des Stromreglers und der Messung, wie im Falle der
vertikalen Energiedifferenz ed0 vernachlässigt werden.
Bemerkenswert ist, dass die Einstellungen unabhängig von der Ka-
pazität der Submodule oder der Ersatzsubmodule sind. Das liegt an
der gewählten Modellierung, die hier bei den Energien verbleibt, sodass
sich der Übergang zu den Kondensatorspannungen und Zweigströmen
erübrigt. Dies impliziert auch die Annahme gleicher Verzögerungszei-
ten von Spannungs- und Strommessung, sodass diese durch eine einzige
Verzögerung modelliert werden können.
Zwar sind auch in [45] die Einstellungen unabhängig von der Kapazität
der Ersatzsubmodule, dort jedoch, weil sich die Linearisierungen des
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(b) Blockdiagramm des linearisierten Modells (a)
∫
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ez
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(c) Blockdiagramm nach Vereinfachung von (b)
Abb. 4.3: Blockdiagramme zur Modellierung der Zweigenergie mit Messtotzeit:
Nach der Linearisierung des Ersatzsubmoduls und der Energieberechnung
im Blockdiagramm (a) ergibt sich das Blockdiagramm (b), welches sich zum
Blockdiagramm (c) vereinfachen lässt.
Ersatzsubmoduls und der Energieberechnung wegkürzen, wie anhand
der Blockdiagramme in Abb. 4.3a dargestellt. Die hier bevorzugte Vor-
gehensweise kommt ohne Linearisierung aus, weil sie bei den Energien
verbleibt, und liefert die gleichen Ergebnisse, weil die Zweige (inklusive
der Zweigdrosseln) als Energiespeicher modelliert werden. Ein Vorteil
dieser Herangehensweise ist, dass der Energiespeicher aus Abb. 4.3c direkt
für die Blockdiagramme in Abb. 4.1 und 4.2 angesetzt werden konnte.
Im nächsten Abschnitt werden die Einstellungen aus Tab. 4.1 durch
Simulation der Fehlerdynamik (4.7) und durch Simulation des gesamten
Stromrichters mit unterlagerten Stromreglern und Modulation erprobt.
4.2.3 Simulation der Fehlerdynamik und des gesamten
Stromrichters
Die Simulationen in diesem Abschnitt dienen der Erprobung der im vori-
gen Abschnitt bestimmten Fehlerverstärkungen und dem Nachweis, dass
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die Fehlerdynamik (4.7) die Verläufe der Energiefehler des Stromrich-
ters (näherungsweise) vorhersagen kann. Dazu wird die Simulation der
Fehlerdynamik (4.7) mit der des gesamten Stromrichters einschließlich
unterlagerten Stromreglern und Modulation verglichen. Erstere nutzt
die Ausrichtung an der Spannung uy∆ mit der Rückführung (4.8) und
letztere nutzt die äquivalente Rückführung (4.3), die eine beliebige Aus-
richtung unterstützt. Als Referenz dient die kreisstromfreie stationäre
Lösung (3.101) mit triplen harmonic injection aus Abschnitt 3.4.2 und
den Parametern aus Tab. 3.4 sowie den Fehlerverstärkungen aus Tab. 4.1.
Ein wichtiger Testfall ist der schnelle Wechsel zwischen zwei Arbeits-
regimes der Last, also z. B. ein Sprung des Laststroms bzw. des Last-
stromsollwerts von Null auf I = 7,5 A∠−23◦, sodass die zugehörigen
Referenzwerte der Energien ebenfalls springen. In diesem Kontext ist die
Kreisfrequenz ω konstant und der Zeitverlauf des Winkels ϑ ist
ϑ = ωt+ ϑ0, (4.13)
wobei ϑ0 die Stellung des Winkels ϑ zum Zeitpunkt t = 0 bestimmt und
frei gewählt werden kann. Über die Variation von ϑ0 variiert die Lage
des Sprungs innerhalb der Periode.
Die Simulation des gesamten Stromrichters nutzt ein geschaltetes Mo-
dell, so wie in Abschnitt 3.2 beschrieben, und bildet die auf den
Submodulen ausgeführte Modulation mit hoher Zeitauflösung nach,
sodass die gleichen1 Modulationsalgorithmen ausgeführt werden wie
beim tatsächlichen System. Weitere Komponenten der Simulation
sind die zeitdiskret implementierten Last- und Kreisstromregler
sowie die Berechnung der Referenzwerte ed0,d, es,d und ed,d an-
hand der stationären Lösung (3.101) und eine Implementierung der
Rückführung (4.3).
Die Simulation der Fehlerdynamik (4.7) benötigt neben den Anfangs-
werten der Energiefehler den Verlauf des Winkels ϑ̌ und den der
Gleichtaktspannung uy0. Der Anfangswert entspricht dem Sprung,
der durch die Umschaltung zwischen zwei stationären Lösungen
entstehen kann.
Zur Berechnung der Anfangswerte wird angenommen, dass der Gleich-
strom is0 auf das zur Deckung der Ausgangsleistung benötigte Niveau
1Derselbe C-Quelltext wird durch einen für die Simulation geeigneten Compiler
übersetzt.
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springen kann, sodass die gespeicherte Energie es0 konstant bleibt. Die
Referenzwerte der anderen Energien erfahren Sprünge, was einem Neu-
setzen des Zustands der Fehlerdynamik (4.7) entspricht. Zur Berechnung
dieses neuen Anfangszustands ist es sinnvoll, die Lösung (3.101) aus
Abschnitt 3.4.2 in Abhängigkeit des Laststroms I, des Gleichstroms Is0,
der Spannungen Uy und Uy∆ sowie des Winkels ϑ anzuschreiben:
(I, Is0, Uy, ϑ) 7→ ed0,d(I, Is0, Uy, ϑ) 3 R (4.14a)
(I, Is0, Uy, ϑ) 7→ es,d(I, Is0, Uy, ϑ) 3 C (4.14b)
(I, Is0, Uy∆, ϑ) 7→ ed,d(I, Is0, Uy∆, ϑ) 3 C. (4.14c)
Dann ergibt sich der Anfangszustand des Fehlersystems aus den Differen-
zen
ed0,err|t=0 = lim
t→0−
ed0,d − lim
t→0+
ed0,d (4.15a)
es,err
∣∣
t=0
= lim
t→0−
es,d − lim
t→0+
es,d (4.15b)
ed,err
∣∣
t=0
= lim
t→0−
ed,d − lim
t→0+
ed,d, (4.15c)
wobei die Argumente der Funktionen weggelassen wurden. Außerdem
wird in (4.15) unterstellt, dass die Energiefehler vor dem Zeitpunkt t =
0 Null sind, die Fehlerdynamik also lediglich durch den sprunghaften
Wechsel der stationären Lösungen angeregt wird. Die Ausrichtung der
Fehlerdynamik (4.7) an uy∆ lässt sich problemlos berücksichtigen, indem
man in (4.15) bzw. (3.101) die Größen des ausgerichteten Systems einträgt.
Die Spannung Uy∆, der Laststrom I und die Klemmenspannung Uy
werden um den Winkel − argUy∆ gedreht, sodass erstere reell wird
während ϑ sich um diesen Wert erhöht.
Die Simulationsergebnisse des gesamten Stromrichters sind in Abb. 4.4
und die Simulationsergebnisse der Fehlerdynamik (4.7) in Abb. 4.5 dar-
gestellt. Beim vollständigen Modell sind die Submodulspannungen, die
Aussteuerungen der Zweige, die Zweigströme und die eingeprägten Zweig-
spannungen dargestellt, während die Simulation der Fehlerdynamik nur
die Energiefehler liefert, aus denen nachträglich der zugehörige zurückge-
führte Kreisstrom (4.8) berechnet wurde.
Die Ergebnisse des vollständigen Modells in Abb. 4.4 zeigen das typi-
sche Verhalten bei schneller Änderung des Laststroms: Angeregt durch
den Laststromsprung nehmen die Submodulspannungen zunächst einen
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Abb. 4.4: Simulierte Submodulspannungen, Aussteuerungen der Zweige, Zweig-
ströme und eingeprägte Zweigspannungen, wenn der Laststromsollwert
bei t = 0 von Null auf I = 7,5 A∠−23◦ springt. Die zugehörigen Verläufe der
Energiefehler und des Kreisstromsollwerts sind in Abb. 4.5 grau dargestellt.
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Abb. 4.5: Vergleich der Fehlerdynamik (4.7) mit den jeweiligen Verläufen des
vollständigen Modells (grau), wenn der Laststrom bei t = 0 von Null auf I =
7,5 A∠−23◦ springt (a). Die stationäre Lösung (3.101) liefert die Sollwerte.
An der Sprungstelle t = 0 wird der Zustand der Fehlerdynamik (4.7) neu
gesetzt, um den Sprung zu berücksichtigen. Das Verhalten der Energiefehler
(b) bis (d) und der zur Symmetrierung erforderliche Kreisstromanteil (e)
wird gut vorhergesagt.
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deutlich größeren Spannungsbereich ein als später im stationären Betrieb,
der nach wenigen Perioden erreicht wird. Der für die Symmetrierung
erforderliche Kreisstrom ist gering im Vergleich zu den durch die Last-
ströme hervorgerufenen Zweigstromanteilen. Diese Beobachtungen gelten
auch bei anderer Lage des Laststromsprungs innerhalb der Periode, also
bei Variation des Winkels ϑ0 und beim Sprung von I = 7,5 A∠−23◦ auf
Null oder auf einen anderen Wert.
Zum Vergleich der Fehlerdynamik (4.7) mit dem vollständigen Mo-
dell sind die jeweiligen Verläufe des letzteren zusätzlich in Abb. 4.5 in
grau dargestellt. Die grauen Verläufe entstammen der gleichen Simu-
lation wie die Ergebnisse in Abb. 4.4. Die Simulationsergebnisse der
Fehlerdynamik bilden das Abklingen der Energiefehler und den Verlauf
des zurückgeführten Kreisstroms (4.8) sehr gut nach. Obwohl sich deren
Herleitung auf Idealisierungen, wie der Annahme idealer Stromeinprä-
gung, stützt, ergibt sich eine bemerkenswert gute Übereinstimmung zu
den Simulationsergebnissen des geschalteten Modells. Das stationäre Ver-
halten der Energiefehler des vollständigen Modells wird durch bleibende
Regelabweichungen des Kreisstromreglers und durch Spannungsfehler
der Modulation dominiert, deren Einflüsse bei der Herleitung der Feh-
lerdynamik vernachlässigt wurden. Kurz nach dem Laststromsprung ist
insbesondere die Regelabweichung des Kreisstromreglers eine wichtige
Ursache für Abweichungen, denn der Stromsollwert hat einen ausgepräg-
ten Wechselanteil, dem der Regler nur mit größerer Regelabweichung
folgt. Die zeitdiskrete Implementierung und die Verzögerungen durch die
Modulation sind für die Erklärung der Abweichungen kurz nach dem
Sprung demgegenüber nachrangig.
Die Einstellungen aus Tab. 4.1 lassen die Energiefehler über einige
Perioden abklingen. Weil aber die Fehlerverstärkungen nicht nur das
Verhalten des ihnen zugeordneten Fehlers, sondern auch das der jeweils
anderen beeinflussen, führt die Vernachlässigung dieser Kopplungen auf
ungünstige Einstellungen. Das erkennt man auch an der viel geringeren
Dämpfung, die nicht dem Verhalten eines nach Symmetrischem Optimum
eingestellten Kreises entspricht. Die Kopplungen können nicht durch
größere Fehlerverstärkungen dominiert werden, weil sie bei steigenden
Verstärkungen ebenfalls intensiver werden. Die Fehlerverstärkungen dür-
fen nicht zu hoch werden, da sonst die zur Symmetrierung der jeweils
anderen Energien benötigten Kreisstromanteile zu stark gedämpft wer-
den. Die Fehlerverstärkungen sind also weniger durch die verzögerte
Stromeinprägung begrenzt, sondern eher durch die Notwendigkeit, die
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jeweils anderen Kreisstromanteile zu akzeptieren. Nach diesen Überle-
gungen bekommt die Modellierung des dynamischen Verhaltens der zur
Symmetrierung von vertikaler Energiedifferenz ed0 und komplexer Dif-
ferenzenergie ed benutzten Leistungen mehr Gewicht. Demnach sollte
auch die für die Symmetrierung der komplexen Summenenergie es zu-
ständige Verstärkung ks unter Beachtung des dynamischen Verhaltens
der Symmetrierungsleistungen geschehen.
Wegen der guten Vorhersage der Energiefehler des vollständigen Mo-
dells durch die Fehlerdynamik (4.7), werden im Folgenden die Fehlerver-
stärkungen anhand des einfacheren Systems eingestellt. Die vollständige
Simulation kann zur Kontrolle der Einstellungen herangezogen werden.
Im folgenden Abschnitt wird die Fehlerdynamik (4.7) in ein lineares
zeitinvariantes System transformiert, was die Einstellung der Verstärkun-
gen unter Berücksichtigung der Kopplungen und eine Stabilitätsanalyse
anhand von Eigenwerten ermöglicht.
4.2.4 Einstellung der Fehlerverstärkungen anhand von Eigenwerten
Für den Betrieb ohne Gleichtaktspannung, also für uy0 = 0, kann unter
Anwendung von [110] die Fehlerdynamik (4.7) in ein lineares zeitinvarian-
tes System transformiert werden. Dies ermöglicht eine bessere Einstellung
der Fehlerverstärkungen unter Berücksichtigung der Kopplung und ei-
ne Analyse der Stabilität anhand der Eigenwerte des transformierten
Systems, wie im folgenden Abschnitt ausgeführt.
Der Satz aus [110] besagt, dass die Fundamentalmatrix des linearen,
zeitvarianten, autonomen Systems
ẋ = A(t)x, x ∈ Rν , t 7→ A(t) 3 Rν×ν (4.16)
der Ordnung ν ∈ N+ die Form
Φ(t, 0) = eA1teA2t (4.17)
hat, dann und nur dann, wenn eine konstante Matrix A1 existiert, welche
die Bedingung
A1A(t)−A(t)A1 = Ȧ(t) (4.18)
erfüllt. Die zweite konstante Matrix A2 erhält man dann aus
A2 = A(0)−A1. (4.19)
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Die Transformation
x = eA1tx̄ (4.20)
überführt (4.16) in das lineare zeitinvariante System
˙̄x = A2x̄, (4.21)
wie [110] weiter ausführt. Außerdem können nach [110] Stabilitätsaussagen
zum System (4.16) anhand der Eigenwerte von A1 und A2 getroffen
werden.
Die Fehlerdynamik (4.7) lässt sich mit der Wahl des Zustands
R5 3 x = [ed0,Re
(
es,err
)
, Im
(
es,err
)
,Re
(
ed,err
)
, Im
(
ed,err
)
]T (4.22)
in der Form (4.16) schreiben, wobei die (periodische) Zeitabhängigkeit
der Matrix A ∈ R5×5 durch die Abhängigkeit des Winkels ϑ von der Zeit
entsteht. Für den Fall uy0 = 0 kann die Systemmatrix A in der Form
A = Ak + cos(3ϑ)Ad + sin(3ϑ)Aq (4.23)
geschrieben werden, wobei die Matrizen Ak, Ad und Aq unter Verwen-
dung der Abkürzungen
a = k0ûy∆ b = ksuDC c = kdûy∆ (4.24a)
d = k0uDC e = ksûy∆ f = kduDC (4.24b)
geschrieben werden können als2
Ak =


−a e 0 0 0
d −b ω
0 −ω −b
0 −c ω
0 −ω −c


(4.25)
Ad =


0 0 0 −c 0
0 f
0 −f
−a e
0 −e


(4.26)
2Nulleinträge sind ausgelassen bis auf die erste Zeile bzw. Spalte.
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Aq =


0 0 0 0 c
0 −f
0 −f
0 −e
a −e


. (4.27)
Die Eigenwerte von (4.23) sind trotz der verbleibenden Zeitabhängigkeit
konstant und die Matrix
A1 =


0 0 0 0 0
0
0
0 3ω
0 −3ω


(4.28)
ist eine Lösung von (4.18) und das Matrixexponential von A1t lautet
eA1t =


1 0 0 0 0
0 1
0 1
0 cos(3ωt) sin(3ωt)
0 − sin(3ωt) cos(3ωt)


, (4.29)
das sich mit Hilfe der Diagonalisierung
A1 = S diag(0, 0, 0,−j3ω, j3ω)S−1 (4.30)
durch die Matrix
S =


1 0 0 0 0
0 1
0 1
0 1 1
0 −j j


(4.31)
bestimmen lässt. Die zugehörige Matrix A2 lautet
A2 = Ak + cos(3ϑ0)Ad + sin(3ϑ0)Aq −A1, (4.32)
wobei ϑ0 die Stellung des Winkels ϑ zum Zeitpunkt t = 0 bezeichnet.
Erwartungsgemäß sind die Eigenwerte von A2 unabhängig von ϑ0, wie
man auch am zugehörigen charakteristischen Polynom
0 = λ5 + [2c+ 2b+ a]λ4
+ [2ω2 − 2ef − de+ c2 + (4b+ a)c+ b2 + 2ab]λ3 (4.33)
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+ [(c+ b+ a)2ω2 − (2c+ 2b+ a)ef − (c+ b)de
+ 2bc2 + (b2 + ab)2c+ ab2]λ2
+ [ω4 + (ac+ c2 + b2 + 2ab− 2ef − de)ω2 + e2f2
+ (de2 − (2bc+ ab)e)f − bcde+ b2c2 + ab2c]λ
+ aω4 + (ab2 − aef + (c− b)de)ω2
erkennt.
In [110] findet sich unter den genannten Voraussetzungen die Bedingung
Re
(
λ1,l
)
+ Re
(
λ2,k
)
< 0 ∀l, k ∈ 1, . . . , ν (4.34)
für asymptotische Stabilität von (4.16), wobei λ1,l der l-te Eigenwert
von A1 und λ2,k der k-te Eigenwert von A2 ist.3 Und weil A1 im vorlie-
genden Fall die Eigenwerte
λ1,1 = λ1,2 = λ1,3 = 0 und λ1,4 = λ
∗
1,5 = −j3ω (4.35)
hat, deren Realteile Null sind, müssen die Eigenwerte von A2 in der
linken Halbebene liegen.
Abb. 4.6 zeigt die Ortskurven4 der Eigenwerte von A2 bei separater und
gemeinsamer Variation der Fehlerverstärkungen. Da nur ein (Kurven-)
Parameter variiert werden kann, werden zwei der drei Verstärkungen k0,
ks und kd jeweils zu Null gesetzt oder alle drei werden gemeinsam skaliert.
Die separate Variation in Abb. 4.6a zeigt wachsende Dämpfung der
komplexen Eigenwertpaare bei steigender Verstärkung ks oder kd und
wachsende Dämpfung bei dem Eigenwert auf der reellen Achse wenn die
Verstärkung k0 wächst. Die jeweils nicht beeinflussten Eigenwerte bleiben
auf der imaginären Achse. Sind mehr als eine Fehlerverstärkung nicht
Null, gehen die einfachen Zusammenhänge verloren, wie die Ortskurven
in Abb. 4.6b bei gemeinsamer Skalierung der Fehlerverstärkungen von
Null bis zum Zweifachen der Werte aus Tab. 4.1 offenbaren.
Die drei Freiheitsgrade k0, ks und kd reichen nicht für eine Polvorgabe
von A2, sodass der Rückgriff auf eine Kostenfunktion zur Bewertung
der Polkonstellation naheliegt. Eine Platzierung der komplexen Pole
in der Nähe oder auf der Winkelhalbierenden des zweiten und dritten
3Die explizite Beachtung vielfacher Eigenwerte spielt für die Aussage von (4.34) keine
Rolle, ermöglicht aber immer die Indizierung von Eins bis ν.
4Ähnlich den anhand rationaler Übertragungsfunktionen (manuell) konstruierten
Wurzelortskurven [86].
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Abb. 4.6: Ortskurven der Eigenwerte der Systemmatrix A2 bei separater
Variation (a) und bei gemeinsamer Skalierung (b) der Fehlerverstärkungen k0,
ks und kd. Die separate Variation beeinflusst den Realteil einzelner Pole und
lässt eine Zuordnung der Verstärkungen zu den Polen erkennen, während
die nicht beeinflussten Pole auf der imaginären Achse an den mit Kreisen
markierten Stellen verbleiben.
Diese Zuordnung geht bei der gemeinsamen Skalierung verloren, wie die
Ortskurven mit durchgezogener schwarzer Linie zeigen, die bei gemein-
samer Skalierung von Null bis zum Zweifachen der Einstellungen aus Tab. 4.1
entstehen. Kreuze markieren die Einstellung nach Tab. 4.1. Die mit türkiser
Linie dargestellte Ortskurve ergibt sich bei gemeinsamer Skalierung
von Null bis zum Zweifachen der auf die Kostenfunktion (4.36) optimierten
Verstärkungen, wobei Punkte die optimierte Einstellung (4.38) markieren.
Diese Ergebnisse erschienen erstmals in [23].
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Quadranten (in Anlehnung an die Polverteilungen aus [94, S. 88]) gelingt
nur für jeweils ein Polpaar, aber nicht für beide Polpaare gemeinsam.
Demgegenüber gelang die Einstellung möglichst geringer und gleicher
Realteile aller Pole durch numerische Minimierung der Kostenfunktion
KRe(λ) = max(LRe(λ))−min(LRe(λ)) + 3 max(LRe(λ)), (4.36)
welche die Lage der Pole anhand ihrer Realteile
LRe(λ) =
[
Re
(
λ2,1
)
, . . . ,Re
(
λ2,5
)]
(4.37)
bewertet. Diese Kostenfunktion bevorzugt Konstellationen mit geringem
Unterschied zwischen dem größten und kleinsten Realteil, sodass die
Pole möglichst gleiche Realteile haben, und sie begünstigt einen geringen
Realteil des am weitesten rechts liegenden Pols dreifach. Die Matlab-
Funktion fminsearch findet ausgehend von den Startwerten k0 = ks =
kd = 1 A/J die Einstellung
k0 = 0,61 A/J ks = 0,20 A/J kd = 0,58 A/J, (4.38)
welche die Kostenfunktion (4.36) minimiert. Die türkise Linie in
Abb. 4.6b zeigt die Ortskurve bei gemeinsamer Skalierung von Null
bis zum Zweifachen der optimierten Einstellung (4.38). Die optimierte
Konstellation ist mit Punkten markiert und bewirkt fast gleiche Realteile
aller Pole. Im Vergleich zur Einstellung aus Tab. 4.1 ermöglicht die
optimierte Einstellung (4.38) eine bessere Dämpfung des reellen Pols λ2,1
und des komplexen Polpaars λ2,4 = λ
∗
2,5 auf Kosten einer schwächeren
Dämpfung des Polpaares λ2,2 = λ
∗
2,3. Die optimierte Einstellung (4.38)
zeichnet sich, wie die bisherige Einstellung aus Tab. 4.1 auch, durch
(fast) gleiche Werte von k0 und kd aus, aber die Verhältnisse zu ks
sind umgekehrt, denn die Verstärkung ks ist deutlich geringer, und die
Verstärkungen k0 und kd sind deutlich größer.
Die Simulationsergebnisse der Fehlerdynamik (4.7) in Abb. 4.7 zeigen
ein deutlich besseres Abklingen der Energiefehler bei optimierter Ein-
stellung (4.38) im Vergleich zu den in grau dargestellten Verläufen der
bisherigen Einstellung aus Tab. 4.1. Zusätzlich ist die Summe
K = |ed0,err|+ |ěs,err|+ |ěd,err| (4.39)
der Fehlerbeträge in Abb. 4.7d dargestellt, welche im Fall der optimierten
Einstellung (4.38) schon nach 29 ms auf 10% ihres Anfangswertes abklingt.
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Abb. 4.7: Vergleich der optimierten Einstellung (4.38) (blau bzw. rot) mit der
nicht optimierten Einstellung gemäß Tab. 4.1 (grau) durch Simulation der
Fehlerdynamik (4.7). Der Laststrom springt wie in Abb. 4.5a, während die
Sollwerte bzw. der Anfangswert von (4.7) mit der stationären Lösung (3.98)
berechnet wurden.
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Das entspricht einer Verbesserung von über 60% im Vergleich zu den nicht
optimierten Einstellungen, bei denen diese Zeit 79 ms beträgt. Angesichts
dieser Verbesserung ist der anfänglich langsamere Abbau der Summe der
Fehlerbeträge unproblematisch. Die Amplituden des zur Symmetrierung
aufgebrachten Kreisstroms ǐs,b sind ebenfalls anfänglich höher, klingen
aber schneller ab, wie aus Abb. 4.7e ersichtlich.
Im Einklang zur Annahme uy0 = 0, welche hier die Lösbarkeit von (4.18)
sichert und die Grundlage zur weiteren Analyse legt, wurden die Si-
mulationen aus Abb. 4.7 ohne Aussteuerung der Gleichtaktspannung
durchgeführt. Daher greifen sie auch auf die stationäre Lösung (3.98) aus
Abschnitt 3.4.1 mit den Parametern aus Tab. 3.4 zurück. Dieser Unter-
schied wirkt sich aber hauptsächlich auf den Verlauf des Fehlers ed0,err
der vertikalen Energiedifferenz aus, weniger auf die Verläufe der ande-
ren Energiefehler. Die grauen Verläufe aus Abb. 4.7 sind also zu den
blauen und roten Verläufen aus Abb. 4.5 vergleichbar und die Verbesse-
rungen der optimierten Einstellung (4.38) sind auch für den Betrieb mit
Aussteuerung der Gleichtaktspannung zu erwarten.
Nutzt man die mit uy0 = 0 anhand der Eigenwerte von A2 optimierten
Verstärkungen (4.38) für den Betrieb mit triplen harmonic injection,
ergeben sich die in Abb. 4.8 dargestellten Verläufe. Das Abklingen hängt
vom Winkel ϑ0 ab und die Schar der Verläufe entsteht durch Variati-
on des Winkels ϑ0. Trotzdem ist die optimierte Einstellung (4.38) den
Einstellungen aus Tab. 4.1 überlegen, und die Summe der Fehlerbeträge
klingt vergleichbar schnell ab, wie ohne triplen harmonic injection in
Abb. 4.7.
In [23] werden die hier gezeigten Ergebnisse durch Messungen unter-
mauert. Abweichend zur Summe der Fehlerbeträge (4.39) wird in [23] die
Summe der quadrierten Fehlerbeträge genutzt, weil diese weniger empfind-
lich ist auf die in der Messung stets vorhandenen kleinen Abweichungen
im stationären Betrieb. Daher können sich die ermittelten Abklingzeiten
unterscheiden. Außerdem wird in [23] die Gültigkeit der Fehlerdyna-
mik (4.7) zum Zwecke der Verstärkungseinstellung auch für den Betrieb
mit zweiter Harmonischer im Kreisstrom experimentell bestätigt.
4.2.5 Einstellung der Fehlerverstärkungen bei Aussteuerung der
Gleichtaktspannung
Die Stabilitätsanalyse der Fehlerdynamik kann im Fall uy0 = 0 anhand
von Eigenwerten durchgeführt werden, wie im vorigen Abschnitt gezeigt.
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Abb. 4.8: Lösungsschar der Fehlerdynamik (4.7) bei Variation von ϑ0, zum
Vergleich der Fehlerverstärkungen aus Tab. 4.1, mit den optimierten Einstel-
lungen (4.38). Des Laststromsollwert springt an der Stelle t = 0 von Null
auf I = 7,5 A∠−23◦.
Die optimierten Einstellungen reduzieren die Zeit bis zum Unterschreiten
von 10% des Anfangsfehlerbetrags von 79 ms auf 29 ms, was einer Verbesse-
rung von mehr als 60% entspricht. Angesichts dieser Verbesserung ist der
anfänglich langsamere Abbau der Summe der Fehlerbeträge unproblematisch.
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Wird die Gleichtaktspannung uy0 z. B. zur Erweiterung des linearen
Modulationsbereichs ausgesteuert, kann dieses Verfahren nicht direkt
angewendet werden, da die Eigenwerte von A(t) in (4.16) nicht mehr
konstant sind. Dieser Abschnitt ist daher der Einstellung der Verstär-
kungen gewidmet, wenn die Gleichtaktspannung uy0 z. B. für eine triplen
harmonic injection ausgesteuert wird. Die Einstellung der Verstärkungen
wird daher anhand von Simulationen der Fehlerdynamik (4.7) optimiert,
wobei der dabei abgedeckte Suchraum die Übertragbarkeit und die Eigen-
schaften der gefundenen Einstellungen bestimmt. In einem ersten Schritt
werden daher die Anfangswerte ausgewählt, mit denen die Fehlerdyna-
mik (4.7) simuliert wird.
Die Energien der hier betrachteten Lösung (3.101) sind entweder kon-
stant, wie die gespeicherte Energie es0 und die komplexe Differenzener-
gie ed oder durchlaufen drei Perioden während einer Grundschwingungs-
periode, wie man auch in Abb. 3.14 erkennt. Im Kontext der Energien und
der Fehlerdynamik (4.7) kann deswegen die Variation des Anfangswinkels
auf den Bereich von Null bis 2π/3 eingeschränkt werden.
Auf Basis der summierten Fehlerbeträge lässt sich eine Kostenfunktion
zur numerischen Optimierung der Fehlerverstärkungen konstruieren. Oft
nutzt man das Integral
Ke =
∫ te
0
Kt dt (4.40)
über die mit der Zeit gewichtete Summe der Fehlerbeträge, dessen Wert
hier vom Startwinkel ϑ0 abhängt. Die Optimierung bezieht sich daher
auf die Kostenfunktion
Ke,max = max
ϑ0∈[0,2π/3]
1
K0
∫ te
0
Kt dt, (4.41)
welche das auf den Anfangswert K0 = K|t=0 normierte Integral (4.40)
durch Variation von ϑ0 ∈ [0, 2π/3] maximiert, wodurch stets das ϑ0 mit
dem ungünstigsten Verlauf verwendet wird.
Das in der Kostenfunktion (4.41) geforderte Maximieren kann in Matlab
zweckmäßigerweise mit fmincon implementiert werden, wenn man das
Vorzeichen der Zielfunktion umkehrt. Das Minimieren der Kostenfunktion
in Abhängigkeit der Fehlerverstärkungen erfolgt mit fminsearch. Der
Rechenaufwand ist moderat, da lediglich die Fehlerdynamik (4.7) und
nicht das vollständige System simuliert werden muss, aber sehr viel
größer als die Optimierung der Eigenwerte im vorherigen Abschnitt.
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Tab. 4.2: Vergleich der drei untersuchten Methoden zur Einstellung der Feh-
lerverstärkungen anhand der Zahlenwerte, die sich für die Beispielwerte in
Tab. 3.4 ergeben.
Verstärkung in A/J
Abschnitt und Beschreibung der Methode k0 ks kd
4.2.2 Vernachlässigung der Kopplung,
Symmetrisches Optimum, siehe Tab. 4.1.
0,18 0,42 0,18
4.2.4 Einstellung anhand der Eigenwerte von A2 im
Fall uy0 = 0, liefert Optimum (4.38).
0,61 0,20 0,58
4.2.5 Minimierung der Kostenfunktion (4.41) 0,54 0,19 0,47
Oft zieht man den Stellaufwand in die Kostenfunktion mit ein, um
ein Anwachsen der nicht begrenzten Fehlerverstärkungen zu verhindern.
Das ist hier nicht notwendig, weil die Kostenfunktion (4.41) bei sehr
hohen Fehlerverstärkungen durch die Wirkung der Kopplungen in der
Fehlerdynamik (4.7) zunimmt.
Die mit der Einstellung te = 0,04 s optimierten Fehlerverstärkungen
sind zusammen mit den zuvor ermittelten Einstellungen in Tab. 4.2
eingetragen und die Lösungsschar mit dieser Einstellung in Abb. 4.9
dargestellt. Die Einstellung unterscheidet sich nur wenig von den im
vorigen Abschnitt anhand der Eigenwerte von A2 ermittelten Verstär-
kungen und bringt auch nur eine geringe Verbesserung der Abklingzeit
von 29 ms auf 26 ms mit sich. Daher fällt der Vergleich zur Einstellung bei
vernachlässigter Kopplung (Abschnitt 4.2.2) ähnlich aus: Insbesondere
die Verstärkung k0 des Fehlers der vertikalen Differenz ed0 ist gegenüber
der nicht optimierten Einstellung dreimal höher. Die Verstärkung ks der
komplexen Summe es ist etwa halbiert und die der komplexen Differenz ed
mehr als verdoppelt.
Die Kostenfunktion (4.41) hängt von der Amplitude und der Phasenver-
schiebung des Laststroms vor und nach dem angesetzten Laststromsprung
ab, weil die mit (4.15) ermittelten Anfangswerte der zu lösenden Fehlerdy-
namik (4.7) davon abhängig sind. Die Anwendbarkeit des Ergebnisses ist
daher stärker eingeschränkt als bei der Einstellung unter vernachlässigter
Kopplung oder der Einstellung anhand der Eigenwerte von A2. Eine Va-
riation der Phasenverschiebung des Laststroms, also ein Sprung von Null
auf I = 7,5 A∠ϕ, bei sonst unveränderten Einstellungen (Tab. 3.4) offen-
bart jedoch nur geringe Veränderungen, wie man in Abb. 4.10 sieht, sodass
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Abb. 4.9: Verläufe der Energiefehler und deren Betragssumme bei Variation
von ϑ0, mit den Fehlerverstärkungen, welche die Kostenfunktion (4.41)
minimieren. Die Fehler und die Betragssumme klingen etwas schneller ab,
als bei der anhand der Eigenwerte von A2 gefundenen Einstellung (4.38)
aus Abschnitt 4.2.5 (grau). Der Laststromsollwert springt bei t = 0 von Null
auf I = 7,5 A∠−23◦.
Die Berücksichtigung der triplen harmonic injection verbessert die Ab-
klingzeit von 29 ms auf 26 ms, also um etwas mehr als 10%. Diese geringe
Verbesserung ist mit einem deutlich höheren numerischen Aufwand erkauft.
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Abb. 4.10: Die Phasenverschie-
bung ϕ des Laststroms I =
7,5 A∠ϕ wirkt sich nur gering
auf die Werte der Verstärkun-
gen k0, ks und kd aus, bei de-
nen die Kostenfunktion (4.41)
minimal wird (Berechnungszeit-
spanne te = 0,04 s beibehalten).
die Einstellungen aus Tab. 4.2 unabhängig vom Laststrom beibehalten
werden können, wenn man eine suboptimale Einstellung akzeptiert.
Abb. 4.11 zeigt die simulierten Verläufe der Submodulspannungen, Aus-
steuerungen der Zweige, Zweigströme und eingeprägten Zweigspannungen
bei optimierten Einstellungen. Im Vergleich zu den Verläufen bei nicht
optimierten Einstellungen in Abb. 4.4 wird der stationäre Betrieb deutlich
schneller erreicht, wie man vor allem an den Submodulspannungen sieht,
die schon nach etwa einer Grundschwingungsperiode den stationären
Verläufen entsprechen. Darüber hinaus nehmen die Aussteuerungen der
Zweige fast sofort nach dem Sprung den im stationären Betrieb vorgese-
henen Abstand von der unteren und oberen Grenze ein. Diese deutlich
schnellere Reaktion erhöht die Zweigströme kaum.
4.2.6 Anpassung der Einstellungen an veränderte Parameter
Wie die Ausführungen der vorigen Abschnitte zeigen, kann die Symme-
trierung der Energien deutlich verbessert werden, wenn man die Kopp-
lung beim Einstellen der Verstärkungen berücksichtigt. Im Gegensatz
zur einfachen Einstellung bei vernachlässigter Kopplung, untersucht in
Abschnitt 4.2.2, stehen keine geschlossenen Lösungen für die in den Ab-
schnitten 4.2.4 und 4.2.5 ermittelten Verstärkungen zur Verfügung. Eine
Normierung der Parameter der Fehlerdynamik (4.7) kann dieses Defizit
abschwächen wie im Folgenden gezeigt. Der Modulationsgrad
m∆ = 2
ûy∆
uDC
(4.42)
setzt Gleichspannung und Ausgangsspannung ûy∆ im ausgerichteten Ko-
ordinatensystem in Beziehung und ermöglicht es, die Abkürzungen (4.24)
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Abb. 4.11: Simulierte Submodulspannungen, Aussteuerungen, Zweigströme
und eingeprägte Zweigspannungen, bei optimierten Einstellungen, wenn der
Laststromsollwert bei t = 0 von Null auf I = 7,5 A∠−23◦ springt. Typische
Verläufe der Energiefehler bei optimierten Einstellungen zeigt Abb. 4.9.
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zu vereinfachen:
a =
m∆
2
d b = ksuDC c =
m∆
2
f (4.43a)
d = k0uDC e =
m∆
2
b f = kduDC. (4.43b)
Die verbleibenden Abkürzungen d, b und f entsprechen den mit uDC
skalierten Verstärkungen k0, ks und kd. Bei gegebener Kreisfrequenz ω
genügt es demnach, die Eigenwerte von A2 in Abhängigkeit des Modulati-
onsgrads m∆ mittels der skalierten Verstärkungen d, b und f einzustellen.
Dafür bietet sich die Kostenfunktion
Kδ = [λ2,1 − δ]2 +
[
Re
(
λ2,3
)
− δ
]2
+
[
Re
(
λ2,5
)
− δ
]2 (4.44)
an, mit der ein vorgegebener Realteil δ der Eigenwerte begünstigt wird.
Mit der Einstellung δ = −148 rad/s nehmen die Realteile der Eigen-
werte möglichst den Wert an, der sich bei der Einstellung (4.38) ergibt.
Abb. 4.12a zeigt die Werte der skalierten Verstärkungen in Abhängig-
keit des Modulationsgrads m∆, mit denen die Realteile der Eigenwerte
von A2 dem Wert δ = −148 rad/s möglichst nahe kommen, wie bei der
Einstellung (4.38).
Die Verwendung des Modulationsgrades und die skalierten Verstärkun-
gen lassen sich auch auf die Optimierung aus Abschnitt 4.2.5 übertragen.
Abb. 4.12b zeigt die skalierten Verstärkungen, welche die Kostenfunkti-
on (4.36) minimieren.
In beiden Fällen sind die Verstärkungen d = k0uDC und f = kduDC
umgekehrt proportional zum Modulationsgrad, während die Verstär-
kung b = ksuDC konstant bleibt. Diese Abhängigkeiten ergeben sich
auch nach Abschnitt 4.2.2, wo die Kopplung vernachlässigt wird, wie die
geschlossenen Ausdrücke in Tab. 4.1 zeigen.
4.2.7 Zusammenfassung der untersuchten Einstellungen
Die in den vorherigen Abschnitten betriebene Analyse der Fehlerdynamik
führt auf zwei neue Einstellvorschriften, welche die Kopplungen berück-
sichtigen. Beide Verfahren führen systematisch auf schnellere Einstellun-
gen, als sie sich bei den bekannten Verfahren unter Vernachlässigung der
Kopplung ergeben. So konnte die Zeit bis zum Abklingen der Summe
der Fehlerbeträge unter 10% ihres Anfangswertes für das Beispielsystem
von 79 ms auf 26 ms verkürzt werden, was einer Verbesserung von 67%
entspricht.
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Abb. 4.12: Werte der skalierten Verstärkungen d, b und f in Abhängigkeit
des Modulationsgrades m∆ für die Methode aus Abschnitt 4.2.4 (a) und
aus Abschnitt 4.2.5 (b). Um die Eigenwerte von A2 auf gleichen Real-
teil δ = −148 rad/s zu bringen, wie die Einstellung (4.38) aus Abschnitt 4.2.4,
kommt die Kostenfunktion (4.44) zum Einsatz. Wird die Gleichtaktspan-
nung uy0 mittels triplen harmonic injection zur Erweiterung des linearen
Modulationsbereichs genutzt, basiert die Optimierung auf der aufwendigeren
Kostenfunktion (4.41) aus Abschnitt 4.2.5.
In beiden Fällen sind die Verstärkungen d = k0uDC und f = kduDC
umgekehrt proportional zum Modulationsgrad m∆, während die Verstär-
kung b = ksuDC konstant bleibt. Kommt eine triplen harmonic injection
zum Einsatz, sind die Verstärkungen etwas niedriger.
Besonders aufschlussreich ist die Erkenntnis, dass die Fehlerdyna-
mik (4.7) in ein lineares zeitinvariantes System überführt werden kann,
vorausgesetzt die Gleichtaktspannung uy0 ist Null. Diese Vereinfachung
ist Grundlage zur besonders effizienten Optimierung der Eigenwerte des
Fehlersystems und sichert für den Fall uy0 = 0 dessen Stabilität. In diesem
Fall ist sie der im Anhang von [7] vorgeschlagenen Analyse der Fehlerdyna-
mik als periodisches Differentialgleichungssystem deutlich überlegen, da
sie ohne Mittelung und deren Einschränkungen auf langsames Abklingen
der Fehler auskommt.
Die Analyse der Fehlerdynamik (4.7) offenbart folgende Eigenschaften
der Rückführung (4.3) der Energiefehler auf den Kreisstrom:
Vorteile Die Energien des M2Cs werden dem von der Last vorgegebenen
Regime nachgeführt, ohne Laststrom oder -spannung zu beeinflus-
sen. Die dämpfende Wirkung der Rückführung setzt lediglich eine
hohe Ausgangsfrequenz ω, eine hohe Gleichspannung uDC und einen
hohen Betrag von uy∆, also der Klemmenspannung uy, voraus.
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Nachteile Die Rückführung ist sowohl für kleine Abweichungen während
des stationären Betriebs zuständig als auch für die großen Abwei-
chungen, die bei abrupten Lastwechseln auftreten. Die Kopplungen,
welche durch die gemeinsame Nutzung des Kreisstroms entstehen,
erschweren die Einstellung der Verstärkungen, weil sie nicht ver-
nachlässigt werden können, wenn man ein zügiges Abklingen der
Energiefehler bevorzugt. Außerdem müssen zwischen dem dynami-
schen und stationären Verhalten Kompromisse gemacht werden,
weil die Rückführung für beides zuständig ist.
Eine Verbesserung des Großsignalverhaltens durch eine Vorsteuerung
ist schwierig, denn die Sollverläufe der Energien es und ed müssen so
gestaltet werden, dass jede Vorgabe für sich genommen den gleichen
(Vorsteuerungs-) Kreisstrom ergibt, denn der Kreisstrom is kann sowohl
aus dem Teilsystem (3.86c) durch Einsetzen von es und ės als auch
aus dem Teilsystem (3.86d) durch Einsetzen von ed und ėd berechnet
werden. Darüber hinaus muss der Kreisstrom auch mit der Vorgabe für
die vertikale Energiedifferenz ed0 verträglich sein, denn das zuständige
Teilsystem (3.86b) stellt eine Gleichung für deren Ableitung ėd0 und den
Kreisstrom dar. Lösungen des Differentialgleichungssystems, bestehend
aus (3.86b), (3.86c) und (3.86d), erfüllen diese Bedingung, weshalb sich
die Suche nach einer Vorsteuerung besonders einfach gestaltet, wenn die
Lösungen einfach spezifiziert werden können.
In den folgenden Abschnitten wird eine Methode vorgestellt, die das
Verhalten der Energien bei Lastwechseln verbessert, um die oben identifi-
zierten Nachteile der Rückführung zu mindern.
4.3 Planungsbasierte Optimierung der Symmetrierung
4.3.1 Grundidee
Ziel der folgenden Abschnitte ist es, das Verhalten der Symmetrierung
beim Wechsel zwischen zwei Arbeitsregimes zu verbessern, und zwar
auf Basis einer Steuerung der Energien. Dieses Steuerungsproblem ist
eine besondere Herausforderung, weil kein flacher Ausgang von (3.86)
bekannt ist. Es verbleibt stets eine interne Dynamik. Trotzdem lohnt sich
die flachheitsbasierte Berechnung möglichst vieler Systemgrößen, um die
Ordnung der internen Dynamik zu minimieren und eine Vereinfachung
des Problems zu erreichen.
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Diesem Ziel kommt man näher, wenn man zusätzlich zum üblicherweise
verwendeten Kreisstrom auch die Gleichtaktspannung zur Symmetrie-
rung der Energien nutzt. Üblicherweise wird der Gleichtaktspannung
eine dritte Harmonische der Ausgangsspannung uy eingeprägt, um den
linearen Modulationsbereich zu erweitern, wie im Abschnitt 3.4.2 für
den stationären Betrieb dargestellt. Zu diesem Zweck nimmt [7] die
Gleichtaktspannung in den gewählten Ausgang auf, mit dem Nachteil,
dass die Gleichtakspannung nicht mehr als Regeleingriff zur Verfügung
steht. Die interne Dynamik besteht dann aus den Teilsystemen (3.86b)
und (3.86d), also aus der vertikalen Energiedifferenz ed0 und der komple-
xen Differenzenergie ed. Schon in [7] wird die Aufnahme von ed0 in den
Ausgang vorgeschlagen,5 aber zu Gunsten eines Ausgangs mit höherer
Ordnung der internen Dynamik nicht weiter verfolgt. Ein wesentliches
Ergebnis der hier dargestellten Herangehensweise ist die Verwendung der
Gleichtaktspannung sowohl als Stellgröße für die Symmetrierung als auch
zum Einprägen einer dritten Harmonischen der Ausgangsspannung zur
Erweiterung des linearen Modulationsbereichs, mit dem Vorteil, dass die
interne Dynamik nur noch aus der komplexen Differenzenergie besteht.
Im Gegensatz zu der üblichen Behandlung des Laststroms als System-
bzw. Zustandsgröße spielt der Laststrom hier die Rolle eines zeitverän-
derlichen Parameters. Insbesondere dann, wenn der Laststrom durch
einen Trajektorienfolgeregler geregelt wird, ist diese Vorgehensweise ganz
natürlich: Dann liefert die Trajektorienplanung der Last den nominel-
len Laststrom, seine Ableitung und die nominelle Lastspannung uy, die
wiederum bei der Trajektorienplanung des M2Cs verwendet werden. Ab-
weichungen des Laststroms vom nominellen Wert entsprechen im Kontext
der M2C-Regelung einer Parameterabweichung, deren Behandlung be-
sonders einfach ist, weil der Laststrom und seine Ableitung durch den
Laststromregler bereitgestellt werden können.
Die Regelung der Last ist besonders einfach, wenn die Last durch
ein Modell beschrieben werden kann, dass differentiell flach ist. Dies
ist keine schwerwiegende Einschränkung, denn viele technische Syste-
me haben diese Eigenschaft, wie z. B. Synchronmaschinen [19], Asyn-
chronmaschinen [65], doppeltgespeiste Asynchronmaschinen [28, 27] oder
Wechselrichter mit LC-Filter [39]. Auch bei netzseitigen Stromrichtern
lässt sich diese Eigenschaft vorteilhaft nutzen [20]. Im Folgenden wird
ein differentiell flaches Lastmodell vorausgesetzt, ohne dass dies eine
5Und ist ebenda wie hier Voraussetzung für eine interne Dynamik 2. Ordnung.
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gravierende Einschränkung bedeutet. Die Vorgehensweise kann in zwei
Schritte unterteilt werden:
Regelung der Last Das Verhalten der Last wird mit Hilfe einer flachheits-
basierten Trajektorienplanung spezifiziert, die zweckmäßigerweise
auch für die Regelung der Last verwendet wird. Der Laststrom
spielt hier die Rolle einer Systemgröße, deren nomineller Verlauf
durch die Planung gegeben wird. Die Ableitung des Laststroms und
die Klemmenspannung können ebenfalls auf diesem Weg ermittelt
werden.
Regelung des Stromrichters Aus Sicht der Stromrichterregelung sind
der Laststrom und dessen Ableitung zeitabhängige Parameter und
deren Verlauf ist aus dem vorherigen Schritt bekannt. Die ebenfalls
durch den vorherigen Schritt festgelegte Klemmenspannung kann
wegen der Eingangstransformation (3.69) einfach gestellt werden.
Die Verläufe der Energien es0, ed0, es und ed werden so geplant,
dass der Stromrichter möglichst schnell dem Betriebsregime der
Last nachgeführt wird.
Diese gestaffelte Herangehensweise an das Planungs- und Regelungspro-
blem wurde bisher in [26] auf die einphasige Schaltung angewendet. Die
separate Modellierung von Stromrichter und Last bildet auch für die drei-
phasige Schaltung die Grundlage des Lösungsansatzes [21, 22], weil sie,
im Gegensatz zur gemeinsamen Modellierung von Stromrichter und Last,
einen Rollenwechsel des Laststroms ermöglicht. Außerdem ermöglicht sie
den problemlosen Zugriff auf die Klemmenspannung.
Insbesondere bei der Überführung zwischen unterschiedlichen Arbeitsre-
gimes kann die planungsbasierte Stromrichterregelung zur Symmetrierung
beitragen, wo bisher nur die Rückführung der Energiefehler auf den Kreis-
strom allein zur Symmetrierung verwendet wird. Für die Planung ist es
notwendig, die Verläufe der Systemgrößen des M2Cs in Abhängigkeit
eines (noch zu wählenden) Ausgangs vorab zu ermitteln, was für alle
Systemgrößen bis auf eine der komplexen Energien gelungen ist, wie
im folgenden Abschnitt gezeigt. Lediglich der Verlauf einer komplexen
Energie (entweder der Differenzenergie ed oder der Summenenergie es)
wird durch Integration einer Differentialgleichung ermittelt.
Einige Ergebnisse der Abschnitte 4.3.2 bis 4.3.7 sind auch in [21, 22]
erschienen.
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4.3.2 Berechnung der Systemgrößen
In diesem Abschnitt werden zwei Ausgänge des M2C-Modells (3.86)
diskutiert, die eine Berechnung aller Systemgrößen, ausgenommen ei-
ner komplexen Energie, ermöglichen, also eine interne Dynamik zweiter
Ordnung haben. Dies entspricht auch der durch die in [7] untersuchten
Ausgänge erzielten geringsten Ordnung der internen Dynamik.
Wählt man die gespeicherte Energie es0, die vertikale Energiediffe-
renz ed0, die komplexe Summenenergie es und die Klemmenspannung uy
als Ausgang
y = (es0, ed0, es, uy) (4.45)
des M2C-Modells (3.86), dann lassen sich der Gleichstrom is0 und die ihn
treibende Spannung ux0, sowie der Kreisstrom is und die ihn treibende
Spannung ux durch Funktionen von y und seinen Ableitungen berechnen,
ohne eine Differentialgleichung zu lösen. Der Laststrom i wird dabei
als zeitabhängiger Parameter aufgefasst, mit bekanntem Zeitverlauf und
bekannter Ableitung ddt i. Eine Berechnung der Klemmenspannung uy ist
nicht nötig, da sie Teil des Ausgangs ist. Die komplexe Differenzenergie ed
ist weder Teil des Ausgangs y noch lässt sie sich aus y und Ableitungen
von y berechnen, ohne eine Differentialgleichung zu integrieren.
Durch Umstellen der Leistungsbilanz (3.86a) erhält man den Gleich-
strom
is0 =
ės0 + Re
(
i u∗y
)
uDC
=: Ois0(ės0, uy) (4.46)
und durch Einsetzen der Ableitung von (4.46) in das Teilsystem (3.86f)
und anschließendes Umstellen erhält man die den Gleichstrom is0 trei-
bende Spannung
ux0 = Lm
d
dt
is0 = Lm
ës0 +
d
dt
(
Re
(
i u∗y
))
uDC
=: Oux0(ës0, uy, u̇y). (4.47)
Die Gleichtaktspannung uy0 und der Kreisstrom is ergeben sich als Lösung
der Teilsysteme (3.86b) und (3.86c): Mit Hilfe der Abkürzung
C(es, ės, uy) = −e−j3θu∗yi∗ − ės − jωes (4.48)
kann man das für die komplexe Summenenergie es zuständige Teilsys-
tem (3.86c) auf den Kreisstrom
is =
2i uy0 − C(es, ės, uy)
uDC
(4.49)
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umstellen und in das für die vertikale Energiedifferenz ed0 zuständige
Teilsystem (3.86b) einsetzen. Daraus kann die Gleichtaktspannung
uy0 =
Re
(
C(es, ės, uy)u
∗
y∆
)
− ėd0uDC
2Re
(
i u∗y∆
)
+ 2Ois0(ės0, uy)uDC
=: Ouy0(ės0, ėd0, es, ės, uy)
(4.50)
als Funktion von y und ẏ ermittelt werden. Setzt man die Gleichtakt-
spannung (4.50) in (4.49) ein und verwendet die Umformung
Re
(
x∗y
)
z − yRe(z x∗) = jIm
(
z y∗
)
x (4.51)
zur Vereinfachung, erhält man den Kreisstrom
is = Ois(ės0, ėd0, es, ės, uy) :=
jIm
(
i C∗(es, ės, uy)
) uy∆
uDC
−Ois0(ės0, uy)C(es, ės, uy)− ėd0i
Re
(
i u∗y∆
)
+Ois0(ės0, uy)uDC
(4.52)
als Funktion von y und ẏ. Der in den Nennern von Ois und Ouy0 auftau-
chende Leistungsterm Re
(
i u∗y∆
)
kann vereinfacht werden, denn durch
Einsetzen von (3.86g) sieht man, dass die Abhängigkeit von ω entfällt:
Re
(
i u∗y∆
)
= Re
(
i u∗y − jωMzi i∗ −Mzi
d
dt
i∗
)
(4.53)
= Re
(
i u∗y −Mzi
d
dt
i∗
)
. (4.54)
Mit der Ableitung des Kreisstroms (4.52) und dem Teilsystem (3.86e)
lässt sich die den Kreisstrom treibende Spannung
ux = (Lz +Mz)
[
Ȯis(es, ės, ës, ės0, ës0, ėd0, ëd0, uy, u̇y)
+ jωOis(es, ės, ės0, ėd0, uy)
] (4.55)
berechnen. Somit lassen sich mit Hilfe von (4.46), (4.47), (4.50), (4.52)
und (4.55) die Ströme is0, is und deren treibende Spannungen ux0, ux
sowie die Gleichtaktspannung uy0 aus y und dessen Ableitungen berech-
nen. Die komplexe Differenzenergie ed kann auf diesem Weg nicht aus y
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und dessen Ableitungen berechnet werden, ohne Integration einer Dif-
ferentialgleichung, denn das für ed zuständige Teilsystem (3.86d) ist die
zum Ausgang y gehörige interne Dynamik von (3.86).
Die Integration von (3.86d) gelingt durch den Ansatz ed = Ade−jϑ
mit dem zeitabhängigen Faktor Ad, da die rechte Seite von (3.86d) bis
auf den Term jωed nicht von ed abhängt. Die Ableitung des Faktors
kann mit Hilfe von y und Zeitableitungen von y berechnet werden und
durch anschließende Integration der Faktor selbst und damit die komplexe
Differenzenergie ed.
Bei der Parametrierung über den Ausgang y besteht die erwartbare Sin-
gularität bei uDC = 0 und die an der Stelle Re
(
i u∗y∆
)
+Ois0(ės0)uDC = 0.
Während erstere bei Kurzschlüssen auf der Gleichspannungsseite auftre-
ten kann, tritt die zweite auf, wenn die Summe von abgegebener und
aufgenommener Leistung zu null wird. Das ist der Fall, wenn die Leistung
auf der Wechselspannungsseite oder die auf der Gleichspannungsseite
längere Zeit null ist, weil die jeweils andere Leistung ebenfalls null werden
muss, damit die gespeicherte Energie nicht zu groß oder zu klein wird.
Aus demselben Grund müssen beim Wechsel der Energieflussrichtung
beide Leistungen möglichst zeitgleich das Vorzeichen wechseln, weshalb
die Singularität während dieses Vorgangs zu einem (isolierten) Zeitpunkt
auftreten kann. Diese isoliert auftretende Singularität kann durch die
Planung von es und ed0 behandelt werden, in dem man die Nullstellen
der Zähler von (4.50) und (4.52) auf den Zeitpunkt legt, zu denen der
Nenner das Vorzeichen wechselt. Dazu setzt man zweckmäßigerweise
sowohl C(es, ės, uy) als auch ėd0 zu dem entsprechenden Zeitpunkt zu
null, denn wenn C(es, ės, uy) = 0 und ėd0 = 0 gilt, sind die Zähler
von (4.50) und (4.52) null, unabhängig von i und uy. Die Existenz der
links- und rechtsseitigen Grenzwerte können (gegebenenfalls mit der Regel
von de l’Hospital) durch die Planung gesichert werden, solange die Null-
stelle des Nenners steiler durchlaufen wird als die des Zählers. Zusätzlich
müssen der links- und rechtsseitige Grenzwert von (4.52) identisch sein,
um einen stetigen Verlauf des Kreisstroms sicherzustellen.
Diese Behandlung der Singularität ist nicht möglich, wenn eine der Leis-
tungen über einen längeren Zeitraum null ist, wie etwa bei rein induktiver
oder kapazitiver Last oder wenn der Laststrom i null ist. Ein Ausweg
bestünde darin, einen Wechselanteil in der gespeicherten Energie es0
vorzusehen, sodass die Nullstellen des Gleichstroms Ois0(ės0, uy) isoliert
auftreten und die oben beschriebene Strategie anwendbar ist. Ein weiterer
Ausweg besteht darin, die Berechnung mit einem anderen Ausgang zu
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versuchen.
Tauscht man im Ausgang (4.45) die komplexe Summenenergie es gegen
die komplexe Differenzenergie ed, erhält man den alternativen Ausgang
ya = (es0, ed0, ed, uy), (4.56)
dessen zugehörige interne Dynamik aus dem für es zuständigen Teilsys-
tem (3.86c) besteht und bei der Berechnung der Systemgrößen auf eine
kubische Gleichung führt, wie im Folgenden gezeigt.
Die Berechnung des Gleichstroms is0 und seiner treibenden Span-
nung ux0 ändern sich nicht und entsprechen den Lösungen (4.46) und
(4.47). Die Gleichtaktspannung und der Kreisstrom können nun aus dem
Gleichungssystem gelöst werden, das sich aus den Teilsystemen (3.86b)
und (3.86d) ergibt. Dabei ist es zweckmäßig, die Abkürzung
D(ės0, ed, ėd, uy) = iuDC − 2Ois0(ės0, uy)uy∆ − ėd − jωed (4.57)
einzuführen, wenn man das für die komplexe Differenzenergie ed zustän-
dige Teilsystem (3.86d) auf den Kreisstrom
is =
e−j3θu∗y∆D
∗ − 2uy0D
|uy∆|2 − 4u2y0
(4.58)
umstellt, um diesen aus dem für die vertikale Energiedifferenz ed0 zu-
ständigen Teilsystem (3.86b) zu eliminieren. Das führt auf die kubische
Gleichung
ėd0 = −2Ois0(ės0, uy)uy0 +
2uy0Re
(
u∗y∆D
)
− Re
(
ej3θu2y∆D
)
|uy∆|2 − 4u2y0
(4.59)
für die Gleichtaktspannung uy0, die mit den (reellen) Koeffizienten
a = 8Ois0(ės0, uy) c = 2Re
(
u∗y∆D
)
− 2Ois0(ės0, uy)|uy∆|2 (4.60)
b = 4ėd0 d = −Re
(
ej3θu2y∆D
)
− ėd0|uy∆|2 (4.61)
auf die Form
au3y0 + bu
2
y0 + cuy0 + d = 0 (4.62)
gebracht werden kann und die für a 6= 0, d. h., wenn der Gleichstrom
nicht null ist, mindestens eine reelle Lösung hat. Aus der Diskriminante
δ(4.62) =
1
4
[
2b2
27a3
− bc
3a2
+
d
a
]2
+
[
3ac− b2
9a2
]3
(4.63)
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lässt sich ohne einschränkende Abschätzungen keine weitere Aussage über
die in der Praxis zu erwartenden Lösungen von (4.62) treffen. Wenn der
Gleichstrom Ois0(ės0, uy) null ist, vereinfacht sich die kubische Gleichung
zu der quadratischen Gleichung
a′u2y0 + b
′uy0 + c
′ = 0 (4.64)
mit den Koeffizienten
a′ = 4ėd0 (4.65a)
b′ = 2Re
(
u∗y∆D
′) (4.65b)
c′ = −Re
(
ej3θu2y∆D
′)− ėd0|uy∆|2 (4.65c)
und den Lösungen
uy0 =
−b′ ±
√
b′2 − 4a′c′
2a′
. (4.66)
Die Schreibweise D′ zeigt an, dass die durch (4.57) eingeführte Abkür-
zung D bei Ois0(ės0, uy) = 0 die einfachere Form
D′(ed, ėd) = iuDC − ėd − jωed (4.67)
annimmt und unabhängig wird von der Änderungsrate ės0 der gespei-
cherten Energie und der Klemmenspannung uy. Reelle Lösungen zur
Berechnung der Gleichtaktspannung aus (4.64) existieren, wenn die Dis-
kriminante
δ(4.64) = 4a
′c′ − b′2 (4.68)
= −4ėd0
(
Re
(
ej3θu2y∆D
′)+ ėd0|uy∆|2
)
− 4Re
(
u∗y∆D
′)2 (4.69)
negativ oder null ist. Die quadratische Gleichung vereinfacht sich ihrerseits
zu einer linearen Gleichung, wenn ėd0 null wird, weil dann der Koeffizient
von u2y0 verschwindet. In diesem Fall lautet die Lösung
uy0 =
Re
(
ej3θu2y∆D
′)
2Re
(
u∗y∆D
′
) falls Ois0 = 0 und ėd0 = 0. (4.70)
Die Lösung des Kreisstroms is gewinnt man durch Einsetzen einer Lösung
für die Gleichtaktspannung uy0 in (4.58). Im Vergleich zur Berechnung
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der Gleichtaktspannung uy0 mit (4.50) und des Kreisstroms is mit (4.52)
als Funktionen des Ausgangs y und seinen Ableitungen, bietet die alter-
native Berechnung über den Ausgang ya mehr Freiheitsgrade, um die
Lösbarkeit nach uy0 und is zu erhalten, selbst wenn der Gleichstrom oder
der Laststrom zu null wird, denn die Abkürzung D′ ist immer von ed
und ėd abhängig. Für den Betrieb mit rein induktivem oder kapaziti-
vem Laststrom oder wenn der Laststrom null ist, ist der Ausgang ya
vorteilhafter, weil man die komplexe Differenzenergie ed und die vertikale
Energiedifferenz ed0 anpassen kann und nicht auf eine Anpassung der
gespeicherten Energie es0 ausweichen muss, die konstant bleiben kann.
Außerdem vereinfacht sich die interne Dynamik bei i = 0 zu
ės = isuDC − jωes. (4.71)
Allerdings erschwert die zur Lösung der kubischen Gleichung (4.62)
notwendige Fallunterscheidung eine Verwendung des alternativen Aus-
gangs ya außerhalb der oben genannten Betriebsfälle, weshalb sich die
folgenden Ausführungen auf den Ausgang y beschränken.
4.3.3 Trajektorienplanung für die Last
Die Betrachtung beschränkt sich auf Lastmodelle, die differentiell flach
sind und daher die Berechnung des Laststroms i und seiner Ableitung
sowie der Klemmenspannung uy aus einem flachen Ausgang yL und seinen
Ableitungen ermöglichen:
i = Oi(yL, ẏL, . . . , y(σ)L ), σ ∈ N (4.72)
d
dt
i = Ȯi(yL, ẏL, . . . , y(σ+1)L ) (4.73)
uy = Ouy(yL, ẏL, . . . , y(ε)L ), ε ∈ N. (4.74)
Beispielhaft wird im Folgenden eine induktive Last mit Gegenspannung
uQ und Reihenwiderstand RQ angenommen, und durch
LQ
d
dt
i = uy − uQ − (RQ + jωLQ)i (4.75)
modelliert. Dies ist ein flaches System, wobei der Strom i ein flacher
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Ausgang y
L
= i ist und die Berechnung
i = Oi(yL) := yL (4.76)
d
dt
i = Ȯi(yL, ẏL) := ẏL (4.77)
uy = Ouy(yL, ẏL) :=
LQȮi(yL, ẏL) + uQ − (RQ + jωLQ)Oi(yL).
(4.78)
ermöglicht. Die Stellgröße uy des Lastmodells und der Laststrom i wurden
passend zu den Variablen des M2C-Modells (3.86) bezeichnet, um die
Verschaltung von M2C und Last wiederzugeben. Durch die Behandlung
des Laststroms als zeitabhängigen Parameter und durch die Möglichkeit,
die Klemmenspannung einzuprägen, eignet sich das M2C-Modell (3.86)
besonders gut für induktive Lasten und dieser Fall wird hier weiter verfolgt.
Bei verschwindender Induktivität LQ dominiert die von den Zweigdrosseln
stammende Induktivität Lz −Mz das Verhalten des Laststroms, was mit
der alternativen Stellgrößentransformation (3.74) und einem auf (3.75)
basierenden M2C-Modell abgebildet werden kann. Die im Folgenden
ausgeführten Trajektorienplanungen der Last und des M2Cs bleiben auch
im zweiten Fall formal gültig.
Die nominellen Verläufe der Klemmenspannung, des Laststroms und sei-
ner Ableitung wird durch eine Solltrajektorie t 7→ id(t) für den Laststrom
festgelegt. Ein Trajektorienfolgeregler für den Laststrom i ist durch
uy = uQ + (RQ + jωLQ)i
+ LQ
[
d
dt
id + kP (id − i) + kI
∫ t
0
(id − i)dt′
] (4.79)
mit den Reglerparametern kP > 0 und kI > 0 gegeben.
Für die Planung der Last genügt es, einen stetigen Verlauf des Stroms
sicherzustellen, was durch den Ansatz
id = IA + (IB − IA)F1(τL), τL =
t
TL
(4.80)
gelingt, welcher mit Hilfe der linearen Rampe
F1(τ) =



0 τ < 0
τ 0 ≤ τ ≤ 1
1 τ > 0
(4.81)
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Abb. 4.13: Eine Anforderung an die Trajektorienplanung ist es, die Stetigkeits-
anforderungen der Systemgrößen zu erfüllen. Um diese Teilaufgabe vorteilhaft
zu bewältigen, werden die dargestellten Funktionen skaliert und verschoben:
(a) lineare Rampe, (b) Rampe mit stetigem Verlauf der ersten Ableitung, (c)
vorgegebene Ableitung an der Stelle τ = 0. Die Rampe F1(τ) verwirklicht
eine lineare Überführung von Null nach Eins, wenn die normierte Zeit τ von
Null bis Eins läuft, d. h., die Ableitung d
dτ
F1(τ) ist währenddessen Eins. Die
Funktion F2(τ) überführt ebenfalls von Null nach Eins, hat aber während
der gesamten Zeit −∞ < τ < ∞ eine stetige Ableitung. Durch Skalieren
von F3(τ) kann man die Ableitung an der Stelle τ = 0 festlegen, während
die Stetigkeit von F3(τ) überall erhalten bleibt. Erstmals erschienen in [21].
(dargestellt in Abb. 4.13a) innerhalb von 0 ≤ t ≤ TL den stationären
Betrieb mit id = IA verlässt und auf den stationären Betrieb mit id = IB
überführt.
4.3.4 Trajektorienplanung für den M2C
Aufgabe der Trajektorienplanung für den M2C ist es, die nominellen
Verläufe für den Ausgang y vorzugeben und den stationären Betrieb des
M2Cs baldmöglichst anzunehmen. Bei der Trajektorienplanung für den
M2C wird der Laststrom als zeitabhängiger Parameter aufgefasst, dessen
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Verlauf durch die Trajektorienplanung für die Last gegeben ist. Der von
der Planung für die Last stammende nominelle Verlauf der Klemmenspan-
nung uy kann ebenfalls übernommen werden, da die Klemmenspannung
eine Komponente des Ausgangs y ist.
Zur Ermittlung stationärer Arbeitsregimes von (3.86) können zwei
Möglichkeiten unterschieden werden:
1. Direkte Vorgabe der Trajektorien für y = (es0, ed0, es, uy) und
Integration des für die komplexe Differenzenergie zuständigen Teil-
systems (3.86d) liefert alle restlichen Systemgrößen. Anschließend
überprüft man, ob die resultierenden Verläufe der Systemgrößen, al-
so auch der Tastverhältnisse, technisch realisierbar sind, was in der
Regel die ohnehin erforderliche Transformation in die natürlichen
Größen verlangt.
2. Einsetzen gewünschter Betriebsbedingungen in das Modell (3.86)
des M2Cs und anschließende Integration, wie in Abschnitt 3.4
gezeigt. Die technische Realisierbarkeit der resultierenden Verläufe
muss ebenfalls geprüft werden.
Bei Möglichkeit 1 muss lediglich eine komplexe Systemgröße durch Inte-
gration ermittelt werden, aber die Vorgabe insbesondere von ed0 bzw. es
ist schwieriger, wenn der Gleichtaktspannung uy0 eine dritte Harmonische
der Ausgangsspannung aufgeprägt werden soll, um den Bereich linearer
Modulation zu erweitern. Bei Möglichkeit 2 ist die Ordnung des zu inte-
grierenden Systems in der Regel höher, denn die Vorgaben von Verläufen
von Systemgrößen, die nicht dem Ausgang y = (es0, ed0, es, uy) angehören,
ziehen in der Regel Differentialgleichungen für die Komponenten von y
nach sich. Die Überführungen werden hier mit Möglichkeit 1 verwirk-
licht, wobei die Verläufe der Energien es0, ed0, es anhand der Gestalt
der stationären Lösungen angesetzt werden, zu deren Berechnung sich
Möglichkeit 2 anbietet. Denn im Falle stationären Betriebs vereinfacht
sich die Integration erheblich, wie schon im Abschnitt 3.4 gesehen. Die
dort untersuchten Lösungen für es0, ed0 und es können durch die Form
es0N = Es0 (4.82a)
ed0N = Re
(
Ed0ce
j3ϑ
)
(4.82b)
esN = Epe
j3ϑ + Ene
−j3ϑ (4.82c)
beschrieben werden, indem man den reellen Parameter Es0 und die kom-
plexen Parameter Ed0c, Ep und En entsprechend wählt. Bei stationärem
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Betrieb sind diese Parameter konstant. Daher erscheint es sinnvoll, die
Überführung mit Hilfe der Rampenfunktion
F2(τ) =



0 τ < 0
1− cos(τπ)
2
0 ≤ τ ≤ 1
1 τ > 0
(4.83)
(dargestellt in Abb. 4.13b) und auf Basis der Ansätze
Es0 = As0F2(1− τM2C) +Bs0F2(τM2C) (4.84)
Ed0c = Ad0F2(1− τM2C) +Bd0F2(τM2C) (4.85)
Ep = ApF2(1− τM2C) +BpF2(τM2C) (4.86)
En = AnF2(1− τM2C) +BnF2(τM2C) (4.87)
zu gestalten, wobei Es0, Ed0c, Ep und En dadurch während der Über-
führung 0 ≤ τM2C ≤ 1 nicht mehr konstant sind. Dabei ermöglicht die
normierte Zeit τM2C = tTM2C eine von der Überführungszeit τL der Last
unabhängige Überführung für den Stromrichter. Die mit A bezeichneten
konstanten Parameter As0, Ad0, Ap und An der Ansätze werden so ge-
wählt, dass sie den Betrieb vor der Überführung wiedergeben und die
mit B bezeichneten (ebenfalls konstanten) Parameter geben den Betrieb
nach der Überführung wieder. Daraus lassen sich die Ableitungen
ės0N = (Bs0 −As0)τ̇M2CF ′2(τM2C) (4.88a)
ėd0N = Re
(
(Bd0 −Ad0) [τ̇M2CF ′2(τM2C) + j3ωF2(τM2C)] ej3ϑ
)
(4.88b)
ėsN = (Bp −Ap) [τ̇M2CF ′2(τM2C) + j3ωF2(τM2C)] ej3ϑ
+ (Bn −An) [τ̇M2CF ′2(τM2C)− j3ωF2(τM2C)] e−j3ϑ
(4.88c)
angeben, wobei F ′2 die Ableitung von F2 nach der normierten Zeit be-
zeichnet. Die Ableitungen sind besonders übersichtlich, wenn man vorher
die Ansätze (4.84) bis (4.87) mit der Umformung
AF2(1− τ) +B F2(τ) = A+ (B −A)F2(τ) (4.89)
vereinfacht, weil F2 dann nur einmal auftritt. Die noch benötigten zweiten
Ableitungen können ebenfalls sehr einfach angegeben werden.
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Der nominelle Gleichstrom (4.46) und der nominelle Kreisstrom (4.52)
müssen stetig sein, damit die jeweiligen treibenden Spannungen berech-
net werden können. Durch die Überblendung mittels F2 garantiert der
Ansatz (4.82) zwar stetige Ableitungen der vorgegebenen Energien, aber
im Verlauf der Ausgangsspannung uy, die in den Funktionen zur Berech-
nung der Ströme auftritt, können Sprungstellen auftreten. Ein Ausweg
bestünde darin, die Planung der Last einzuschränken und Sprünge zu
vermeiden. Dadurch könnte nicht das volle dynamische Potenzial des
Stromrichters und der Last ausgenutzt werden. Aus diesem Grund wird
hier eine andere Strategie verfolgt, bei der die Ableitungen der Energien
an den Sprungstellen der Ausgangsspannung so angepasst werden, dass
sich ein stetiger Gleichstrom und ein stetiger Kreisstrom ergeben.
Aus der Stetigkeit des Gleichstroms is0 kann man eine Beziehung der
links- und der rechtsseitigen Ableitung von es0 an jeder der Sprungstel-
len ts ∈ {0, TL} der Klemmenspannung uy herleiten. Das geschieht durch
Gleichsetzen der links und rechtsseitigen Grenzwerte an den Sprungstel-
len ts:
lim
t→t−s
is0 = lim
t→t+s
is0 (4.90)
lim
t→t−s
Ois0(ės0, uy) = lim
t→t+s
Ois0(ės0, uy). (4.91)
Setzt man (4.46) ein und berücksichtigt die Stetigkeit des Laststroms i, die
Annahme einer konstanten Gleichspannung uDC sowie die Schreibweise
lim
t→t−s
ės0 = ės0(t
−
s ) lim
t→t+s
ės0 = ės0(t
+
s ) (4.92)
lim
t→t−s
uy = uy(t
−
s ) lim
t→t+s
uy = uy(t
+
s ) (4.93)
für die links- und rechtsseitigen Werte der Ableitungen von es0 und uy,
erhält man die Bedingung
ės0(t
−
s ) + Re
(
i∗uy(t
−
s )
)
uDC
=
ės0(t
+
s ) + Re
(
i∗uy(t
+
s )
)
uDC
. (4.94)
Aufgelöst nach ės0(t+s ) ergibt sich die Forderung
ės0(t
+
s ) = ės0(t
−
s ) + Re
(
i∗
[
uy(t
−
s )− uy(t+s )
])
, (4.95)
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die eingehalten werden muss, um eine stetige Parametrierung des Gleich-
stroms is0 zu erhalten, wenn uy an der Stelle t = ts springt. Die linkssei-
tige Ableitung ės0(t−s ) kann einer vorherigen Planung entnommen oder
mit (3.86a) bestimmt werden.
Analog dazu müssen die Stetigkeitsbedingungen für den Kreisstrom
is bei dessen Parametrierung durch (4.52) berücksichtigt werden. Hier
sind es Sprünge in uy∆ und ggf. ėd0, die durch Sprünge von C(es, ės, uy)
kompensiert werden müssen. Setzt man auf der rechten Seite der Stetig-
keitsbedingung
lim
t→t−s
is = lim
t→t+s
is (4.96)
die Berechnung (4.52) des Kreisstroms ein, ergibt sich eine Gleichung für
limt→t+s C(es, ės, uy):
is(t
−
s ) =
jIm(i C∗(t+s ))
uy∆(t
+
s )
uDC
− is0C(t+s )− ėd0(t+s )i
Re
(
i u∗y∆(t
+
s )
)
+ is0uDC
. (4.97)
Dabei dient die Abkürzung limt→t+s C(es, ės, uy) = C(t
+
s ) einer kürzeren
Notation. Außerdem sind der Gleichstrom is0 und der Laststrom i stetig
und eine Unterscheidung von links- und rechtsseitigem Grenzwert nicht
nötig. Die Lösung
C(t+s ) = −
is0is(t
−
s )uDC + i
[
Re
(
is(t
−
s )u
∗
y∆(t
+
s )
)
+ ėd0(t
+
s )
]
is0
(4.98)
liefert den Wert von C in (4.48), aus der die Bedingung
ės(t
+
s ) = −C(t+s )− e−j3θi∗u∗y(t+s )− jωes, (4.99)
für die Ableitung der komplexen Summenenergie es hervorgeht, die bei
einem Sprung von uy trotzdem eine stetige Parametrierung des Kreis-
stroms is ermöglicht. Eine Unterscheidung von limt→t+s es und limt→t−s es
erübrigt sich wegen der Stetigkeit von es.
Die Bedingungen (4.95) und (4.99) beziehen sich auf die Ableitungen
der Trajektorien für es0 bzw. es und lassen sich zweckmäßigerweise durch
die Ergänzung der ursprünglichen Ansätze es0N und esN erfüllen. Durch
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Skalieren der in Abb. 4.13c dargestellten Hilfsfunktion
F3(τ) =



0 τ < 0
sin(τ π2 )− F2(τ) 0 ≤ τ ≤ 1
0 τ > 0
(4.100)
kann die Ableitung an der Stelle τ = 0 eingestellt werden, ohne die
Stetigkeit der Funktion zu gefährden, was die ergänzten Ansätze
es0M = es0N + Cs0F3 (τL) +Ds0F3 (1− τL) (4.101a)
esM = esN + CsF3 (τL) +DsF3 (1− τL) (4.101b)
motiviert. Die Parameter Cs0 und Cs dienen der Sprungstelle t = 0
und können aus (4.95) und (4.99) bestimmt werden. Die Parameter Ds0
und Ds sind für die Sprungstelle t = TL vorgesehen und können auf
analoge Weise berechnet werden, mit dem Unterschied, dass nun die
linksseitige Ableitung eingestellt wird. Die Eigenschaften F3(0) = 0 und
F3(1) = 0 ermöglichen eine besonders einfache Implementierung der
Bedingung (4.99), weil sie bei τ = 0 und τ = 1 die ursprünglichen Werte
von esN erhalten und bei Auswertung von (4.99) für es eingesetzt werden
können.
Mit den obigen Ausführungen können nun Trajektorien für den Aus-
gang y konstruiert, und die Systemgrößen des über diesen Ausgang
steuerbaren Teilsystems des M2Cs berechnet werden. Lediglich die kom-
plexe Differenzenergie ed muss durch Integration ermittelt werden, um
die Informationen zur Berechnung der natürlichen Größen zu erhalten.
Zur Veranschaulichung zeigt Abb. 4.14 eine Überführung zwischen zwei
stationären Regimes mit Hilfe der Ansätze
es0,d = es0M (4.102a)
ed0,d = ed0N (4.102b)
es,d = esM . (4.102c)
Die nicht dargestellte gespeicherte Energie es0 bleibt konstant und muss
in diesem Beispiel nicht auf Unstetigkeiten in der Klemmenspannung uy
reagieren, denn diese wird durch die Lastspannungsquelle uQ auf 240 V
fixiert, weil Lastwiderstand und -induktivität der Einfachheit zu Null an-
genommen wurden. Diese im Kontext der Trajektorienplanung zulässige
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Abb. 4.14: Beispielverläufe einer Überführung zwischen zwei stationären Regi-
mes bei Speisung einer Lastspannungsquelle uQ = 240 V mit Hilfe der Ansät-
ze (4.102) ohne Symmetrierung. Die gespeicherte Energie es0 wird konstant
gehalten und die Klemmenspannung uy entspricht uQ (beide nicht darge-
stellt), während der Laststrom innerhalb von TL = 1 ms von I = 4,5 A∠−23◦
auf I = 9 A∠−23◦ erhöht wird.
Nach Ablauf der Überführungszeit TM2C = 15 ms treten die dem Ausgang y =
(es0, ed0, es, uy) angehörenden Energien in den neuen stationären Betrieb
ein. Die komplexe Differenzenergie ed verfehlt den symmetrischen Betrieb
(gestrichelt) und erreicht ihn auch nach langer Zeit nicht. Das ist nachteilig
für die Verläufe Kondensatorspannungen, zu sehen in Abb. 4.15.
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Vereinfachung führt zu konsistenten Verläufen, verlangt aber einen ande-
ren Laststromregler, da sie dem oben vorgestellten Regler (4.79) seinen
Freiheitsgrad entzieht. Später wird diese Vereinfachung zurückgenommen.
Man erkennt in Abb. 4.14 die Wirkung der angesetzten Überblen-
dungen (4.85), (4.86) und (4.87) in den Verläufen von ed0, uy0 und es.
Der Anfangswert der komplexen Differenzengie ed wurde so eingestellt,
dass die Verläufe von einem stationären Betrieb ausgehen. Ab dem Start
der Überführung tritt eine große Abweichung auf, die auch nach der
Überführung weit vom neuen gewünschten stationären Wert abweicht.
Denn der Kreisstrom steuert in diesem Beispiel lediglich die dem Aus-
gang angehörenden Energien. Dies führt zu unsymmetrischen Verläufen
der Kondensatorspannungen und bewirkt eine schlechte Ausnutzung des
Aussteuerbereichs, wie man an den zugehörigen Verläufen in Abb. 4.15
sieht.
Um den symmetrischen stationären Wert auch für die komplexe Diffe-
renzenergie ed zu erreichen wird die Trajektorie von es um den mit F2
gefensterten Wechselanteil
esK = K [F2(2τM2C) + F2(1− 2τM2C)− 1] e−j2ϑ (4.103)
erweitert, dessen Amplitude und Phasenlage mit der komplexen Konstan-
te K eingestellt werden kann:
es0,d = es0M (4.104a)
ed0,d = ed0N (4.104b)
es,d = esM + esK . (4.104c)
Die Fensterung in (4.103) garantiert, dass die Anfangs- und Endwerte der
mit esM ursprünglich angesetzten Überführung nicht verändert werden.
Diese ausblendende Eigenschaft muss auch für die Ableitungen gelten,
was durch das Verschwinden der Ableitungen von F2 bei τM2C = 0
und τM2C = 1 gewährleistet wird. Die anderen Energien werden wie
gehabt übernommen, sodass sich der zu optimierende Ansatz (4.104)
ergibt. Die Berechnung des Parameters K wird im nächsten Abschnitt
erklärt.
4.3.5 Berechnung des verbleibenden Parameters
Die Berechnung des verbleibenden Parameters K fußt auf der Forderung,
dass der Verlauf der komplexen Differenzenergie ed am Ende der Über-
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Abb. 4.15: Verläufe der Kondensatorspannungen, Zweigströme und Aussteue-
rungen bei der Überführung ohne Symmetrierung aus Abb. 4.14. Zur besseren
Orientierung wird der Laststrom wiederholt (a).
führung in den neuen stationären Betrieb eintritt. Diese Bedingung lässt
sich als Gleichung für K auffassen:
ed,ref(TM2C) = ed,d(K,TM2C). (4.105)
Dabei entspricht ed,ref(TM2C) dem gewünschten stationären Wert von ed
am Ende der Überführung und ed,d(K,TM2C) dem vorausberechneten
Wert an dieser Stelle in Abhängigkeit der Konstanten K. Ersterer lässt
sich einfach bestimmen, wie an den Beispielen in Abschnitt 3.4 ersichtlich.
Die Berechnung von ed,d ist aufwändiger, da sie auf die Trajektorien
für es0, ed0 und es zurückgreift, um die rechte Seite des Teilsystems (3.86d)
zu ermitteln und anschließend zu integrieren.
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Im Sinne einer effizienten Implementierung des Verfahrens ist eine ana-
lytische Berechnung des Integrals und der Lösung von (4.105) wünschens-
wert, wie sie bei dem deutlich einfacheren Fall der einphasigen Schaltung
in [26] möglich war. Bisher ist eine geschlossene Lösung von (4.105) mit
den hier gezeigten Ansätzen nicht gelungen. Um die Wirksamkeit des
Verfahrens zu untersuchen, wird daher ein numerischer Ansatz verfolgt,
bei dem die Bedingung (4.105) als Kostenfunktion
G(K) =
∣∣ed,ref(TM2C)− ed,d(K,TM2C)
∣∣ (4.106)
ausgedrückt wird, um sie einem numerischen Minimierungsverfahren zu-
gänglich zu machen. Die Integration der internen Dynamik (3.86d) mittels
Trapezregel und einer Zeitdiskretisierung, die der Abtastrate der Strom-
richterregelung entspricht, war dabei ausreichend. Von einer numerischen
Lösung von (4.105) wurde abgesehen, zugunsten der Minimierung G(K),
weil letzteres robust ist, wenn keine Lösungen von (4.105) existieren.
Abb. 4.16 zeigt dieselbe Überführung der Last wie Abb. 4.14, aber mit
dem optimierten Ansatz (4.104). Sowohl die dem Ausgang angehörenden
Energien es0, ed0 und es als auch die komplexe Differenzenergie ed treten
nach Ablauf der Überführungszeit TM2C in den neuen symmetrischen
stationären Betrieb ein. Die optimierte Überführung gewährleistet symme-
trische Verläufe der Kondensatorspannungen, wie in Abb. 4.17 ersichtlich.
Die Trajektorienplanung (4.104) überführt die Energien des Stromrichters
in endlicher Zeit in den neuen stationären, symmetrischen Betrieb und
verringert die üblicherweise auftretenden Kondensatorspannungsschwan-
kungen. Sie ist eine Lösung für das zu Beginn dieses Kapitels vorgebrachte
Steuerungsproblem. Während der Überführung wird die Gleichtaktspan-
nung uy0 allerdings deutlich höher ausgesteuert als im stationären Betrieb,
weil die Wirkung des Kreisstroms is auf die vertikale Energiedifferenz ed0
ausgeglichen werden muss, wie in Abb. 4.16b zu sehen. Dieser im Sinne
einer guten Symmetrierung erwünschten Kompensation sind Grenzen
gesetzt, weil der Stellbereich der Gleichtaktspannung sehr eingeschränkt
ist und uy0 idealerweise nicht von dem für die triplen harmonic injection
benötigten Verlauf abweichen darf. Bei sinkendem Gleichstrombetrag
muss die Aussteuerung der Gleichtaktspannung noch erhöht werden, um
die Wirkung aufrecht zu halten, was die Situation verschärft. Die Reserve
an der unteren Grenze der Aussteuerungen qk ist dabei kritischer, denn
diese lässt sich nur durch Anheben der Gleichspannung uDC erhöhen. Die
Reserve an der oberen Aussteuerungsgrenze lässt sich durch Anheben
der gespeicherten Energie es0 vergrößern, wenn die Spannungsgrenze
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Abb. 4.16: Beispielverläufe einer Überführung zwischen zwei stationären Re-
gimes bei Speisung einer Lastspannungsquelle uQ = 240 V mit Hilfe der
Ansätze (4.104) mit Symmetrierung. Die Verläufe der Last sind identisch zu
Abb. 4.14, aber die Verläufe aller Energien treten nach Ablauf der Überfüh-
rungszeit in den symmetrischen stationären Betrieb ein.
Auch die nicht dem Ausgang angehörende komplexe Differenzenergie ed
erreicht den symmetrischen Betrieb, was die vorteilhaften Verläufe der Kon-
densatorspannungen in Abb. 4.17 ermöglicht.
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Abb. 4.17: Verläufe der Kondensatorspannungen, Zweigströme und Aussteue-
rungen bei der Überführung mit Symmetrierung aus Abb. 4.16. Zur besseren
Orientierung wird der Laststrom wiederholt (a).
der Submodule noch nicht erreicht ist. Wie in Abb. 4.16b dargestellt,
beträgt die kleinste Reserve an der unteren Grenze 3,5 % des Stellbe-
reichs. Im nächsten Abschnitt wird diese Reserve allein durch eine andere
Trajektorienplanung vergrößert.
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4.3.6 Verbesserung des Verlaufs der Gleichtaktspannung
Die Planung der vertikalen Energiedifferenz ed0 nahe am Verlauf des sym-
metrischen Betriebs verlangt eine unerwünscht hohe Aussteuerung der
Gleichtaktspannung während der Überführungen. Denn die Gleichtakt-
spannung muss die durch den Term Re
(
i∗suy∆
)
in das für ed0 zuständige
Teilsystem (4.1a) eingebrachte Leistung mit dem Produkt 2uy0is0 kom-
pensieren. Lässt man durch geeignete Trajektorienplanung den Verlauf
der vertikalen Energiedifferenz ed0 so abweichen, dass er der eingebrachten
Leistung nachgibt, verringert sich der Kompensationsaufwand und damit
die Aussteuerung der Gleichtaktspannung. Der Wechselanteil (4.103) für
die komplexe Summenenergie es,d hat sich zur Erweiterung des nominellen
Verlaufs der vertikalen Energiedifferenz ed0 um den Anteil
ed0K = Re
(
esKu
∗
Q
)
/uDC (4.107)
als nützlich erwiesen. Diese Erweiterung führt auf den Ansatz
es0,d = es0M (4.108a)
ed0,d = ed0N + ed0K (4.108b)
es,d = esM + esK , (4.108c)
kann problemlos in der bisherigen Planung berücksichtigt werden und
beschreibt die Reaktion von ed0 auf die Leistung Re
(
i∗suy∆
)
recht genau,
indem die Spannung uy∆ durch die Gegenspannung uQ approximiert
wird und der Kreisstromanteil durch ės/uDC genähert wird.
Die Verläufe in Abb. 4.18 zeigen eine verringerte Aussteuerung der
Gleichtaktspannung durch den Ansatz (4.108) im Vergleich zur Abb. 4.16.
Die untere Reserve der Aussteuerung wird durch die alternative Planung
von 3,5 % auf 9 % angehoben, wie in Abb. 4.19 zu sehen. Die verringerte
Reserve an der oberen Grenze der Aussteuerung kann durch leichtes
Anheben der gespeicherten Energie ausgeglichen werden. Nutzt man
die größere Reserve zur Absenkung der Gleichspannung, verringert oder
erübrigt sich die Anhebung der gespeicherten Energie.
Die hier beschriebene Verbesserung des Verlaufs der Gleichtaktspan-
nung wurde in [22] auch experimentell nachgewiesen.
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Abb. 4.18: Beispielverläufe einer Überführung zwischen zwei stationären Regi-
mes bei Speisung einer Lastspannungsquelle uQ = 240 V mit verbesserter
Gleichtaktspannung durch die Ansätze (4.108).
Die Verläufe der Last sind identisch zu Abb. 4.14, und die Verläufe aller
Energien treten, wie in Abb. 4.16, nach Ablauf der Überführungszeit in
den symmetrischen stationären Betrieb ein, aber mit deutlich geringerer
Aussteuerung der Gleichtaktspannung während der Überführung, was eine
größere Aussteuerungsreserve der Zweige bewirkt, wie in Abb. 4.19 zu sehen.
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Abb. 4.19: Verläufe der Kondensatorspannungen, Zweigströme und Aussteuerun-
gen bei der Überführung mit verbesserter Gleichtaktspannung aus Abb. 4.18.
Zur besseren Orientierung wird der Laststrom wiederholt (a). Der An-
satz (4.108) verringert die Amplitude der Gleichtaktspannung während
der Überführung und erhöht die Reserve an der unteren Aussteuergrenze
von 3,5 % auf 9 % im Vergleich zu Abb. 4.17.
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4.3.7 Messergebnisse
Einige Ergebnisse der hier dargestellten Experimente sind auch in [22]
erschienen. Zur Erprobung der geplanten Trajektorien dient die im zwei-
ten Teil beschriebene Modellanlage, deren Echtzeitsystem gemäß der in
Abb. 4.20 und Abb. 4.21 dargestellten Blockdiagramme programmiert
ist. Mit Hilfe der Variablen F ∈ {0, 1} kann zwischen zwei Betriebsarten
umgeschaltet werden:
Rückführung der Energiefehler (F = 0) Die Rückführung (4.3) ist zu-
ständig für die Überführung der Energien ed0, es und ed zum neuen
stationären Betrieb und für die Kompensation von Abweichun-
gen. Die Verstärkungen wurden zu ks = 5 A/J, kd = 4 A/J, und
k0 = 2 A/J gewählt.
optimierte Trajektorien (F = 1) Überführungen werden mit den opti-
mierten Trajektorien (4.108) ausgeführt, während die Rückfüh-
rung (4.3) aktiv bleibt, um die verbleibenden Abweichungen zu
kompensieren. Weil die Trajektorien das System (3.86) lösen, wer-
den verbleibende Abweichungen nur durch die bei der Modellbildung
gemachten Annahmen und Vereinfachungen verursacht. D. h. der
Rückführungsanteil des Kreisstroms ist null, wenn die optimierte
Trajektorienplanung auf das Modell (3.86) angewendet wird.
Der netzseitige Zweipunktstromrichter stellt eine Spannung von uDC =
650 V bereit und der lastseitige M2C-Stromrichter speist bei einer Fre-
quenz von 50,875 Hz eine ohmsch-induktive Last mit dem nominellen
Widerstand RQ = 26,6 Ω und der nominellen Induktivität LQ = 3,14 mH.
Für diese Werte wurde offline das Betriebsregime in Abb. 4.22 geplant,
das aus vier Zeitabschnitten (variabler Länge) besteht, in denen die oben
beschriebene optimierte Planung berechnet wurde. Der im ersten Ab-
schnitt konstant gehaltene Laststrom von 3,9 A wird im zweiten Abschnitt
auf 8,1 A überführt und im dritten Abschnitt gehalten. Im vierten Ab-
schnitt wird der Laststrom auf 3,9 A zurückgenommen. Vor allem an den
in Abb. 4.22g markierten Stellen erkennt man die stetige Parametrierung
des Gleichstroms trotz unstetiger Leistung auf der Wechselspannungsseite
durch Einhalten der Bedingung (4.95) für die Ableitung der gespeicher-
ten Energie. Die Trajektorienplanung gleicht das Leistungsdefizit durch
Sprünge in ės0,d aus, und greift dabei kurzzeitig auf die gespeicherte
Energie des M2Cs zurück, was sich in diesem Beispiel nicht sichtbar auf
den Verlauf von es0,d auswirkt.
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Abb. 4.22: Trajektorienplanung für die Messung: Last (a), Optimierungser-
gebnis K (b) sowie nominelle Trajektorien des Stromrichters (c) bis (i).
In den Abschnitten I und III herrscht ein stationärer Betrieb und in den
Abschnitten II und IV finden die Überführungen statt. Die Überführung des
Laststroms endet früher als die Überführung der Größen des Stromrichters.
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Die zur Parametrierung der Trajektorien (4.80) und (4.108) benötigten
Konstanten IA, IB , As0, Bs0, Ad0, Bd0, Ap, Bp, An, Bn, Cs0, Ds0, Ed0,C ,
Ed0,D, Cs, Ds, das Ergebnis der Optimierung K und die Zeiten TL, TM2C
werden für jeden der vier Zeitabschnitte gespeichert, um die Trajektorien
online abrufen zu können. Zur Wiedergabe des nominellen Verlaufs der
komplexen Differenzenergie ed,d(K, t) wird die (nominelle) rechte Seite
von (4.1c) mit der Parametrierung aus Abschnitt 4.3.2 online berech-
net und mit dem Trapezverfahren integriert. Diese Berechnung und die
Wiedergabe der Trajektorie wird in der für den Zweipunktstromrichter
vorgesehenen Interruptroutine ausgeführt, deren höchste gemessene Ab-
arbeitungszeit auf der 1000 MHz-PowerPC-750-CPU bei 76 µs lag. Die
Regelung des M2C-Stromrichters, zusammen mit der Modulation aus Ab-
schnitt 2.2.5, wurde in einer anderen Interruptroutine ausgeführt, deren
höchste gemessene Abarbeitungszeit bei 56 µs lag. Diese erste Interrupt-
routine wird zum Unterlauf des Trägersignals in Abb. 2.10a angesprungen
und die zweite Interruptroutine wird nach dem Überlauf ausgeführt, wenn
alle Messgrößen das Echtzeitsystem erreicht haben.
Wie im Blockdiagramm ersichtlich, wird die gespeicherte Energie es0
unabhängig von der Einstellung F immer gemäß des geplanten Regimes
geregelt, um die Vergleichbarkeit der beiden Fälle zu sichern. Die gemes-
senen Verläufe der Kondensatorspannungen, Aussteuerungen der Zweige,
die Zweigströme iz5 und iz6 sowie die Lastströme bei F = 0, ohne opti-
mierte Trajektorienplanung, sind in Abb. 4.23 dargestellt. Die während
derselben Messung aufgenommenen Verläufe der Energien zeigt Abb. 4.24.
Trotz der moderaten Änderung des Laststroms i über TL = 14,74 ms,
entsteht eine erhebliche Unsymmetrie in den Submodulspannungen, wel-
che nur langsam abgebaut wird. Die Verweildauer im stationären Betrieb
bei hohem Laststrom reicht nicht, um die Kondensatorspannungen zu
symmetrieren, obwohl die Referenzwerte des stationären Betriebs schon
zu Beginn der Überführung genutzt werden, wie an den grauen Verläufen
in Abb. 4.24 zu sehen ist. Der Abstand von niedrigster und höchster
Submodulspannung in Abb. 4.23a während des hohen Laststromwerts
dient als Bezug im Vergleich zu Abb. 4.25. Die längere Überführung auf
das niedrigere Laststromniveau bietet der Rückführung (4.3) mehr Zeit,
sodass sie eine bessere Symmetrierung erreicht.
Die gemessenen Verläufe der Kondensatorspannungen, Aussteuerungen
der Zweige, die Zweigströme iz5 und iz6 sowie die Lastströme bei F = 1,
mit optimierter Trajektorienplanung, sind in Abb. 4.25 dargestellt. Die
während derselben Messung aufgenommenen Verläufe der Energien zeigt
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Abb. 4.23: Gemessene Submodulspannungen (a), Aussteuerungen der Zwei-
ge (b), Zweigströme (c) und Lastströme (d) ohne Trajektorienplanung
(F = 0). Trotz der moderaten Änderung des Laststroms entsteht eine
erhebliche Unsymmetrie in den Submodulspannungen, welche nur langsam
abgebaut werden kann. Der Abstand von niedrigster und höchster Submodul-
spannung während des hohen Laststromwerts dient als Bezug im Vergleich
zu Abb. 4.25.
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Abb. 4.24: Transformierte Energien ohne Verwendung der Planung (F = 0):
Obwohl die Rückführung (4.3) schon während der Überführung der Last
die neuen stationären Verläufe (grau) nutzt, werden die Abweichungen nur
langsam abgebaut, was die starke Unsymmetrie der Kondensatorspannungen
in Abb. 4.25 nach sich zieht.
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Abb. 4.25: Gemessene Submodulspannungen, Aussteuerungen der Zweige,
Zweigströme und Lastströme bei optimierter Trajektorienplanung (F = 1).
Die symmetrierten Submodulspannungen bewirken eine besonders gute Aus-
nutzung der Aussteuerung (b). Der zusätzliche Symmetrierungsaufwand in
den Zweigströmen ist sehr gering (c) und die Lastströme (d) sind erwar-
tungsgemäß nahezu deckungsgleich zu Abb. 4.23d, wie man mit Hilfe der
grau hinterlegten Ströme aus Abb. 4.23 erkennt.
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Abb. 4.26. Die Submodulspannungen in Abb. 4.25a treten den statio-
nären Betrieb bei hohem und bei niedrigem Laststrom ohne erkennbare
Unsymmetrie an und bleiben auch während der Überführungen nahe-
zu symmetrisch. In dem gezeigten Fall reduziert sich der Unterschied
zwischen niedrigster und höchster Submodulspannung auf 91 % der in
Abb. 4.23a gemessenen Schwankungsbreite, verbessert sich also um 9 %.
Die Zweigströme bei optimierter Planung in Abb. 4.25c unterscheiden
sich nur geringfügig von den Verläufen ohne Planung in Abb. 4.23c,
was auf einen ähnlichen Stellaufwand hinweist. In beiden Fällen bleibt
der Laststrom von der Symmetrierung unbeeinflusst, erkennbar an den
Verläufen in Abb. 4.23d und Abb. 4.25d. In der zweiten Abbildung ist
der Laststrom der ersten Messung in grau hinterlegt und die marginalen
Unterschiede bestätigen gleiche Bedingungen des Vergleichs.
Die entlastende Wirkung der optimierten Trajektorien auf die Rückfüh-
rung (4.3) ist in Abb. 4.27 zu erkennen, welche die gemessenen Verläufe des
Kreisstroms, die Gleichtaktspannung und den nominellen Kreisstrom zeigt.
Bei Verwendung der Planung reduziert sich der von der Rückführung (4.3)
stammende Kreisstrom, wie man an den niedrigeren Amplituden von is,b
sieht. Diese Wirkung ist erwartungsgemäß auf die Überführungen be-
schränkt, sodass im stationären Betrieb die Rückführung (4.3) vollständig
übernimmt. Die geplante Überführung auf den hohen Laststrom im Ab-
schnitt II geht mit besserer Symmetrie einher (siehe Abb. 4.26) und
kommt mit geringerem Kreisstrom aus (siehe Abb. 4.27d) als dieselbe
Überführung ohne Trajektorienplanung in Abb. 4.24, obwohl diese sofort
die Referenzen des angestrebten stationären Betriebs verwendet. Bei der
schnellen Überführung auf hohen Laststrom reduziert die Planung den
Kreisstromsollwert und bei der langsamen Überführung auf niedrigen
Laststrom hebt die Planung den Kreisstrom an. Denn diese recht langsame
Überführung entspricht dem Abschnitt IV in Abb. 4.22 und demonstriert
die gute Steuerung der Energien, sichtbar in Abb. 4.26 ab etwa 60 ms. Der
dafür erforderliche Kreisstrom und die Auslenkung der Gleichtaktspan-
nung sind höher, wie man in Abb. 4.27c und Abb. 4.27d erkennt. Während
dieses Manövers nehmen die Kondensatorspannungen in Abb. 4.25 sogar
einen etwas größeren Bereich in Anspruch als in Abb. 4.23, weil die
Symmetrierung dort schon das zum Laststrom passende Betriebsregime
erreicht hat.
Die positive Wirkung der optimierten Planung liegt vor allem darin,
dass die nominellen Trajektorien der Energien eine Lösung des Systems
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Abb. 4.26: Transformierte Energien bei Verwendung der Planung: Durch die
Steuerung folgen die Energien den grau dargestellten geplanten Trajektorien
deutlich besser als in Abb. 4.24.
181
4 Beiträge zur Regelung eines M2Cs
(a)
is
,ff
−
5
A
0
A
5
A
Strom
F
=
0
R
e
Im
F
=
1
(b)
is
,b
−
5
A
0
A
5
A
Strom
R
e
Im
(c)
is
,re
f
−
5
A
0
A
5
A
Strom
R
e Im
(d)
u
y
0
0
20
40
60
80
1
0
0
m
s
120
−
5
0
V
0
V
5
0
V
t
Spg.
0
20
40
60
80
1
0
0
m
s
120
t
A
bb.4.27:M
essungen
des
K
reisstrom
s
und
der
G
leichtaktspannung
ohne
T
rajektorienplanung
(links)
und
m
it
P
lanung
(rechts):nom
ineller
K
reisstrom
(a),R
ückführung
(4.3)
(b)
und
K
reisstrom
sollw
ert
(c)
sow
ie
G
leichtaktspannung
(d).
B
ei
V
erw
endung
der
P
lanung
bew
irkt
der
nom
inelle
K
reisstrom
eine
E
ntlastung
der
R
ückführung
(4.3),
w
ie
m
an
auf
den
niedrigeren
A
m
plituden
von
i
s
,b
auf
der
rechten
Seite
erkennt.W
ährend
der
Ü
berführungen
trägt
die
G
leichtaktspannung
zur
Sym
m
etrierung
bei,und
nim
m
t
sonst
den
V
erlauf
der
triplen
harm
onic
injection
ein.
182
4.3 Planungsbasierte Optimierung der Symmetrierung
sind und daher realisierbare (natürliche) Verläufe der Systemgrößen be-
schreiben. Das vermeidet die (ohne optimierte Planung praktisch nicht
vermeidbare) störende Anregung des Systems durch unrealistische Soll-
verläufe, wie die sofortige Umschaltung auf stationäre Sollverläufe in
Abb. 4.24.
4.3.8 Zusammenfassung
Das Steuerungsproblem, das bei der Regelung der Energien des M2Cs
auftritt, konnte mit Hilfe der entwickelten Trajektorienplanung so verein-
facht werden, dass nur noch eine komplexe Systemgröße durch Integration
ermittelt werden muss. Um diese Vereinfachung zu erreichen, wurde die
vertikale Energiedifferenz in den Ausgang übernommen und zusätzlich
zu dem üblicherweise genutzten Kreisstrom auch die Gleichtaktspannung
als Freiheitsgrad genutzt. Die Überführungen konnten dabei so geplant
werden, dass die Gleichtaktspannung weiterhin eine triplen harmonic
injection zur Erweiterung des linearen Modulationsbereichs ausführt.
Die entwickelte Trajektorienplanung überführt die Energien des Strom-
richters in endlicher Zeit in den neuen stationären, symmetrischen Betrieb
und verringert die sonst auftretenden Kondensatorspannungsschwankun-
gen. Sie ist eine attraktive Lösung für das zu Beginn dieses Kapitels
vorgebrachte Steuerungsproblem, insbesondere durch folgende Fortschrit-
te:
• Die Ordnung des während der Planung zu integrierenden Teilsys-
tems, d. h. die Ordnung der internen Dynamik, ist auf zwei reduziert
und entspricht damit der niedrigsten bekannten Ordnung für diese
Problemstellung.
• Die zur internen Dynamik gehörende Energie ed wird, wie auch alle
anderen Energien, schon während der Überführung symmetriert.
• Die Trajektorienplanung berücksichtigt die natürlichen Glattheits-
anforderungen, verlangt also keine unstetigen Drosselströme oder
unstetigen Kondensatorspannungen und vermeidet dadurch die
Anregung der unterlagerten Regler.
• Die Planung erzwingt auch keine höhere Glattheit der Trajektorien
als durch das System selbst gefordert und erschließt dadurch, im
Gegensatz zu alternativen Trajektorienplanungen, das volle dyna-
mische Potenzial des Stromrichters und der Last.
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• Die Gleichtaktspannung wird während der Überführungen durch
eine neuartige Trajektorienplanung noch näher an dem von der
triplen harmonic injection geforderten Verlauf geführt und gewähr-
leistet die von alternativen Verfahren gewohnte Ausnutzung der
Zwischenkreisspannung.
Messungen am M2C-Teststand zeigen eine Reduktion der Spannungsun-
symmetrie von 9 % im Gegensatz zu bekannten Verfahren.
Angesichts einiger anspruchsvoller Ausdrücke musste auf eine nume-
rische Integration und Minimierung zurückgegriffen werden, was eine
spürbare Implementierungshürde ist. Diese könnte durch Vereinfachungen
des Modells (3.86) überwunden werden, wie etwa Annahme eingepräg-
ter Ströme, was die Stetigkeitsanforderungen entspannt und einfachere
Ansätze der Energien ermöglicht.
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Gegenstand des ersten Teils waren die Modulation im zweiten Kapitel,
die Modellbildung im dritten Kapitel und das Symmetrierungsproblem
von modularen Mehrpunktstromrichtern im vierten Kapitel.
Im zweiten Kapitel wurden fünf Modulationsverfahren für niedrige
Submodulzahlen auf Basis der frühen Submodulauswahl entwickelt, imple-
mentiert und experimentell erprobt, die sich insbesondere für Mittel- und
Niederspannungsanwendungen eignen. Für die Verfahren mit Sortierung
wurde die Unterscheidung zwischen später und früher Submodulauswahl
vorgeschlagen, welche die Verfahren mit Sortierung in zwei Klassen unter-
teilt. Der vertiefend betrachtete Fall niedriger Submodulzahlen erforderte
Verfahren mit früher Submodulauswahl, weil nur bei diesen die individu-
ellen Submodulspannungen zur Berechnung der Tastverhältnisse berück-
sichtigt werden können. Der geringe Spannungsfehler dieser Lösungen
wurde mit Simulationen dargestellt. Mit den entwickelten Modulations-
verfahren konnte die aus der Hochspannungsanwendung stammende Idee
der separaten Sortierung [101] auf die frühe Submodulauswahl übertra-
gen werden. Dadurch können die Tastverhältnisse so gewählt werden,
dass eine Sättigung vermieden wird, was den Fehler in der eingeprägten
Spannung reduziert. Eine Erweiterung des Verfahrens nutzt den durch
die separate Sortierung entstehenden Freiheitsgrad zur Verbesserung des
Spektrums der zur Gleichspannungsseite hin eingeprägten Spannung. In
einer durchgeführten Analyse bei unsymmetrischen Submodulspannungen
konnte der Betriebsbereich abgeschätzt werden, in dem die effiziente Su-
che der zur Modulation verwendeten Module terminiert. Alle Algorithmen
wurden experimentell anhand der Schaltfrequenz, der Symmetrierung,
der eingeprägten Spannung und der Rechenzeit verglichen.
Die Modellbildung im dritten Kapitel entwickelt ein für die Simu-
lation gedachtes geschaltetes Modell sowie gemittelte Modelle für den
Regelungsentwurf. Die Besonderheit des geschalteten Modells besteht in
der Berücksichtigung unsymmetrischer Widerstände und Zweigdrosseln,
ohne auf die gewohnte phasenweise Summen- und Differenzbildung zu
verzichten. Die Behandlung der Laststroms als zeitabhängigen Parameter
im gemittelten Modell des M2Cs gestattet die getrennte Betrachtung
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von Stromrichter und Last, was sich vor allem bei der späteren Parame-
trierung der Systemgrößen und der Trajektorienplanung auszahlt. Die
Wahl eines rotierenden Koordinatensystems und die komplexe Notation
der Systemgrößen ermöglicht eine besonders einfache Berechnung und
Darstellung der stationären Lösungen, die sowohl beim Vergleich verschie-
dener Kreisstromformen als auch bei der Konstruktion der Trajektorien
ausgenutzt wurde. Aus einem bisher nicht durchgeführten Vergleich zweier
Kreisstromformen zur Reduktion der Kondensatorspannungsschwankung
geht der Betrieb ohne Auslenkung der komplexen Summenenergie als
besonders vorteilhaft hervor, weil er in einem wichtigen Lastwinkelbereich
geringere Verluste und kleinere Spannungsschwankungen erwarten lässt,
als die Verwendung einer reinen zweiten Harmonischen im Kreisstrom.
Im vierten Kapitel wird das Symmetrierungsproblem aufgegriffen, bei
dem von den fünf unabhängigen M2C-Strömen lediglich die zwei Frei-
heitsgrade des Kreisstroms für die Regelung der Energien genutzt werden
darf. Dabei werden zwei wesentliche Herausforderungen identifiziert: Die
Einstellung der Fehlerverstärkungen bei der Rückführung der Energiefeh-
ler auf den Kreisstrom und die Berechnung einer Steuerung der Energien
zur Überführung in neue Arbeitsregimes. Im Vergleich zu bekannten Ver-
fahren berücksichtigen die neuen Ergebnisse die Kopplung bei der Wahl
der Fehlerverstärkungen und reduzieren die 10 %-Abklingzeit um 67 %.
Für den Fall ohne Aussteuerung der Gleichtaktspannung konnte das zeit-
variante Problem in eine zeitinvariante Darstellung transformiert werden
und erlaubt damit eine effiziente Optimierung der Polkonstellation sowie
globale Stabilitätsaussagen.
Anders als die Modulation und die Stromregelung stellt die Symme-
trierung der Energien des M2Cs eine besondere Herausforderung dar,
weil für die entkoppelte Beeinflussung aller sechs Energien nur drei un-
abhängige Ströme zur Verfügung stehen. Dies erschwert die Berechnung
einer Steuerung, weil es die Integration eines Differentialgleichungssys-
tems erfordert. Mit der planungsbasierten Energieregelung konnten diese
Schwierigkeiten überwunden werden, und zwar durch Aufnahme der
vertikalen Energiedifferenz in den Ausgang, was die Ordnung des zu inte-
grierenden Differentialgleichungssystems auf zwei reduziert. Die Analyse
bei der Berechnung der Systemgrößen stellt zwei Ausgänge vor, welche
die gewünschte Reduktion ermöglichen. Der erste zeichnet sich durch eine
einfache Parametrierung der Systemgrößen aus, die allerdings auf Wirk-
leistungsbetrieb angewiesen ist, um die Singularität bei verschwindendem
Gleichstrom, also bei is0 ≡ 0, zu vermeiden. Ein zweiter, alternativer
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Ausgang, der diese Singularität vermeidet, wurde als Rückfallmöglichkeit
gefunden und analysiert, aber nicht weiterverfolgt, da die allgemeine Pa-
rametrierung mit diesem Ausgang die Lösung einer kubischen Gleichung
erfordert. Er bleibt aber insbesondere für den Fall is0 ≡ 0 relevant, weil
sich die Lösung dann vereinfacht.
Bei der entwickelten Trajektorienplanung wurden zwei Vorkehrungen
getroffen, um die Gleichtaktspannung möglichst nahe an dem von der
triplen harmonic injection geforderten Verlauf zu führen. Zum Einen
basieren die Trajektorien für den stationären Betrieb auf der stationären
Lösung, und zum Anderen wird die vertikale Energiedifferenz bei Über-
führungen mit einer gewollten Abweichung vom symmetrischen Verlauf
vorgegeben, um den Symmetrierungsaufwand, der sich in einer hohen
Aussteuerung der Gleichtaktspannung zeigen würde, zu begrenzen.
Die Trajektorienplanung sieht stetige Verläufe der Kondensatorspan-
nungen und Drosselströme vor und greift dafür im Falle unstetiger Leis-
tung auf der Wechselspannungsseite kurzzeitig auf die gespeicherte Ener-
gie des Stromrichters zurück. Dieser Ausgleich des Leistungsdefizits durch
Sprünge in den Ableitungen der nominellen gespeicherten Energie und der
komplexen Summenenergie vermeidet übertriebene Glattheitsanforderun-
gen an die Trajektorien und erschließt damit die dynamischen Fähigkeiten
des Stromrichters noch besser als bisherige Planungen.
Diese vorteilhafte Nutzung der Spielräume einer flachheitsbasierten
Trajektorienplanung lässt das Potenzial für zukünftige Entwicklungen
erahnen.
Die experimentellen Ergebnisse zeigen eine Reduktion der Spannungs-
unsymmetrie durch die entwickelte Steuerung um 9 %. Selbst während der
Überführungen nehmen die Kondensatorspannungsschwankungen kaum
mehr Raum ein als im stationären Betrieb. Darüber hinaus wird die
zentrale Bedeutung ersichtlich, die konsistenten Referenzverläufen auch
bei Überführungen zukommt, denn die beträchtlichen Verbesserungen
gründen allein auf neuen Referenzverläufen für die Energien.
Schon mit den offline optimierten Trajektorien zeigt sich der prakti-
sche Nutzen konsistenter Referenzverläufe der Energien und ermöglicht
Symmetrierung in endlicher Zeit und eine deutliche Reduktion der Kon-
densatorspannungsschwankungen insbesondere während der Überführun-
gen. Die hier betriebene Trajektorienplanung basiert auf den natürlichen
Stetigkeitsanforderungen des Stromrichters und vermeidet zum Einen
übertriebene Glattheitsanforderungen und zum Anderen die Anregung
der Stromregler durch unrealistische Referenzverläufe. Allerdings konnte
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bisher keine analytische Lösung zur Berechnung des Wechselanteils K der
nominellen Trajektorie für die komplexe Summenenergie gefunden werden.
Im Hinblick auf eine analytische Lösung erscheint die Annahme eingepräg-
ter Ströme aussichtsreich, weil es die Stetigkeitsanforderungen entspannt
und einfachere Ansätze für die Verläufe der Energien ermöglicht.
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Teil II
Modellanlage mit M2C
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6 Eigenschaften der Modellanlage
Zur experimentellen Erprobung von Modulations- und Regelungsverfah-
ren wurde eine Niederspannungs-Modellanlage aufgebaut. Der zweite Teil
behandelt die wesentlichen Eigenschaften des entworfenen Niederspan-
nungs-M2Cs und gibt die zur Auslegung der Komponenten durchgeführten
Rechnungen in Abschnitt 6.3 wieder. Zur Erprobung der Modulations-
und Regelungsverfahren ist es wünschenswert, wenn das Verhalten der Mo-
dellanlage möglichst dem von typischen Mittelspannungs-M2Cs entspricht.
Das Nachbilden aller Eigenschaften, insbesondere der geringen Dämpfung,
ist unrealistisch und würde den Nutzen eines Niederspannungsaufbaus
aufheben, weshalb die hier aufgebauten M2Cs eine für Mittelspannung
typische Resonanzfrequenz haben sollten. Das Verhältnis von Resonanz-
frequenz zu Modulationsfrequenz des entworfenen Niederspannungs-M2Cs
wird in Abschnitt 6.4 mit den Werten von Mittelspannungs-M2Cs vergli-
chen und mit den Werten anderer Modellanlagen.
6.1 Besonderheiten beim Test von Regelungsverfahren
Testet man ein System aus Stromrichter, stromrichternaher Regelung
und einer Last, strebt man in der Regel den Nachweis an, dass das Ge-
samtsystem oder einzelne Komponenten festgelegte Grenzwerte einhalten.
Abhängig vom jeweiligen Zweck unterliegt der Testaufbau unterschiedli-
chen Anforderungen. Eine Anlage zum Test von Regelungsverfahren für
Stromrichter sollte folgende Eigenschaften aufweisen:
• Die Regelungsverfahren können schnell implementiert werden.
• Die internen Signale der Regelungssoftware können einfach erfasst
und angezeigt werden.
• Die Parameter der Regelungssoftware können während des Betriebs
auf möglichst einfache Weise geändert werden.
• Die Schutzfunktionen der Stromrichter sind von der Regelungssoft-
ware unabhängig.
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• Verschiedene Arten der Einspeisung und der Last werden durch
Schützschaltungen realisiert, um einen schnellen Wechsel zwischen
den Versuchen zu ermöglichen.
Die in Abb. 6.1 dargestellte Modellanlage enthält vier Stromrichter, wel-
che vom Netz, über einen Stelltrafo oder von einer separaten Quelle
gespeist werden können. Neben der Belastung mit einer permanenterreg-
ten Synchronmaschine besteht die Möglichkeit, zwei Stromrichter über
einen Trenntransformator parallel zu betreiben. Die verschiedenen Kon-
figurationen des Leistungsteils können über die Bedienoberfläche einer
SPS1 gewählt werden, wobei durch die SPS und durch die Kontaktsteue-
rung unzulässige Verschaltungen verhindert werden. Die Stromrichter
melden ihre Bereitschaft aktiv an die Kontaktsteuerung und die SPS,
bevor Energie über die Leistungsklemmen zugeführt werden kann, damit
das Laden und Einschalten vereinfacht wird. Daher wird die Hilfsenergie
nicht aus den Kondensatoren ausgekoppelt, sondern separat zugeführt,
was außerdem folgende Vorteile bietet:
• Der M2C kann mit niedrigen Modulspannungen betrieben werden.
• Ein Modul kann permanent in Bypass geschaltet bleiben.
• Die Energiezufuhr über die Leistungsklemmen kann unterbrochen
werden, während die Spannungsmessung und Zustandserfassung
der Module aktiv bleibt.
Üblicherweise wird die Hilfsenergie der M2C-Module aus den Kondensa-
toren ausgekoppelt, was die Isolationskoordination erheblich vereinfacht.
Im Spannungsbereich der Modellanlage überwiegen hingegen die Vorteile
einer vom Leistungskreis unabhängigen Versorgung.
In der Regel wird bei Stromrichtern der Leistungsteil mit den zugehöri-
gen Regelungs- und Steuerungskomponenten zu einem einzelnen Produkt
verbunden. Mit hardware in the loop2 können Fehler in den Regelungs-
und Steuerungskomponenten aufgedeckt werden, bevor diese mit dem
realen Stromrichter bzw. Leistungsteil verbunden werden. Im Gegensatz
dazu kann die Regelungssoftware bei der Modellanlage ohne vorherige
Absicherung geändert werden, sodass Fehler in der Implementierung oder
1Speicherprogrammierbare Steuerung
2Die Hardware und Software der Regelung wird an einem Simulator betrieben.
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Parametrierung nicht ausgeschlossen werden können. In der Modellan-
lage wird daher die Regelungsaufgabe auf ein separates Echtzeitsystem
ausgelagert, was folgende Vorteile bietet:
• Die Entwicklungswerkzeuge des Echtzeitsystems ermöglichen eine
schnelle Implementierung der Regelungsalgorithmen.
• Beim Programmieren des Echtzeitsystems werden die separat im-
plementierten Schutzfunktionen nicht verändert.
• Die Laufzeitumgebung der Regelungssoftware gestattet das Einstel-
len von Parametern und die Erfassung der internen Signale.
Regelungssoftware für das Echtzeitsystem kann mit Hilfe von Simulink -
Modellen und mit C-Programmen erstellt werden, sodass mit software in
the loop3 Fehler aufgedeckt werden können. Bei kleineren Änderungen
oder wenn während des Betriebs Parameter umgeschaltet werden, findet
allerdings kein solcher Test statt.
Dies ist insbesondere für die zusätzlichen und von der Regelungssoft-
ware unabhängigen Schutzfunktionen von Bedeutung, die im folgenden
Abschnitt behandelt werden.
6.2 Schutzfunktionen
Zum Schutz der Betriebsmittel kommen die in der Niederspannung übli-
chen Methoden zum Einsatz: Die Leitungen werden durch Leitungsschutz-
schalter vor thermischer Überlastung geschützt, während zum Schutz des
Transformators, der Netzdrossel und des Drehstrommotors Motorschutz-
schalter eingesetzt werden. Die Bimetallauslöser der Motorschutzschalter
bzw. der Bimetallrelais bilden das langsame thermische Verhalten die-
ser Betriebsmittel nach und vermeiden eine Überfunktion bei kurzzeitig
höheren Strömen.
Die M2Cs werden unter Berücksichtigung der Anwendung geschützt,
wobei hier die zusätzlichen Fehlermöglichkeiten und die Wahrscheinlich-
keit von deren Eintritt beim Einsatz in der Modellanlage im Vordergrund
stehen. In der Tab. 6.1 sind die Fehlerarten und die besonders betroffe-
nen Betriebsmittel eines M2Cs aufgeführt, unter Annahme verschiedener
externer Fehler. Der betrachtete M2C dient zur Erprobung von Rege-
lungsverfahren, weshalb die Fehlfunktion der Regelung eine prominente
3Die Software der Regelung wird an einem Modell der Strecke simuliert.
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Tab. 6.1: Externe Ursachen, die zu Fehlern in einem M2C führen können. Die
Art des Fehlers wird mit ◦ den betroffenen Bauteilen zugeordnet. Im Falle der
Modellanlage kann eine fehlerhafte Regelung nicht ausgeschlossen werden,
aber es bestehen niedrigere Anforderungen an die Selektivität des Schutzes.
Zweigdrosseln
IGBTs
Dioden
Kondensatoren
Ursache Art Schutzmaßnahme
fehlerhafte Regelung ϑ > ◦ Bimetallrelais und Schütz
ϑ > ◦ ◦ Übertemperaturabschaltung
U > ◦ unverzögerte Pulssperre
I > ◦ ◦ unverzögerte Pulssperre
AC-Kurzschluss I > ◦ ◦ unverzögerte Pulssperre
DC-Kurzschluss I > ◦ ◦ Sicherung und Schutzdioden
Ursache ist. Kurzschlüsse auf der AC-Seite werden deutlich seltener auf-
treten und noch seltener Kurzschlüsse auf der DC-Seite, vor allem weil
die DC-Seite einen geringeren Raum einnimmt als die AC-Seite. Im Falle
der Modellanlage lösen alle Schutzmaßnahmen direkt oder zwangsläufig
die Abschaltung der Energiezufuhr aus, weil eine höhere Selektivität von
Schutzabschaltungen keinen zusätzlichen Nutzen bringt.
Die IGBTs der Stromrichter haben ein schnelles thermisches Verhalten
und werden in der Regel mit einer unverzögerten Pulssperre ab Errei-
chen eines Überstromwertes geschützt. Der Überstromwert muss deutlich
vor der Entsättigung der IGBTs erreicht werden, darf bei kurzzeitiger
Überlast aber nicht ansprechen. Der größtmögliche Stromanstieg und die
größtmögliche Verzögerung bis zur Pulssperre bestimmen den ungüns-
tigsten Stromwert der Abschaltung. Die Zweigdrosseln begrenzen den
Stromanstieg nach Überschreiten des magnetischen Sättigungstroms deut-
lich geringer, was bei der Wahl des Schwellwerts ebenfalls berücksichtigt
werden muss. Fehler bei der Implementierung oder Parametrierung der
Regelungsverfahren können zu Überströmen führen und werden daher
bei der Auslegung der Modellanlage als häufig angenommen, weshalb
auch das Ausschalten des Überstroms durch den IGBT innerhalb des
SOA4 liegen muss. Durch eine Pulssperre können Überströme abgeschal-
4safe operating area
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D
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Abb. 6.2: Fehlerstrompfad (fett) im Falle eines niederimpedanten Fehlers RF ,
LF auf der Gleichspannungsseite eines M2Cs und Speisung des Fehlers von
der Wechselspannungsseite, während die Netzspannung uL1 gerade ihren
positiven Spitzenwert hat. Zur Begrenzung und zum Ausschalten des Fehlers
können Sicherungen F auf der Wechselspannungsseite eingesetzt werden.
Um die Dioden der Submodule vom Fehlerstrom zu entlasten, kann man
den Submodulen die Schutzdioden D parallelschalten. Alternativ zu den
Schutzdioden kann man einen Kurzschließer K einsetzen.
tet werden, deren Strompfad durch einen IGBT führt. Insbesondere ein
niederohmiger Fehler an den Gleichspannungsklemmen des M2Cs kann
dadurch nicht abgeschaltet werden, weil der Fehlerstrom durch die Di-
oden der Submodule fließt, wie in Abb. 6.2 dargestellt. Fehler bei der
Implementierung oder Parametrierung der Regelungsverfahren können
für diesen Fehler als Ursache ausgeschlossen werden, weshalb hier eine
geringere Häufigkeit angenommen wird.
Daher werden für die M2Cs der Modellanlage, ähnlich wie bei Netz-
gleichrichtern, Schmelzsicherungen auf der Wechselspannungsseite einge-
setzt, die bei niederohmigen Fehlern auf der Gleichspannungsseite des
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M2Cs ansprechen. Um die Dioden der Module vom Fehlerstrom zu ent-
lasten, werden Dioden zu den Zweigen parallelgeschaltet. Die Auslegung
vereinfacht sich, wenn man annimmt, dass der Fehlerstrom ausschließlich
durch die zusätzlichen Dioden fließt und dass der I2t-Wert nur durch
die Schmelzsicherungen begrenzt wird. Im ungestörten Betrieb fließt kein
Strom durch die parallelen Dioden, weshalb die Anfangstemperatur bei
Fehlereintritt der lediglich um die Wirkung der Sperrverluste angeho-
benen Sperrschichttemperatur entspricht. Wie sonst auch, müssen die
Schmelzsicherungen den Strom im ungestörten Betrieb ohne anzusprechen
führen können. Die Schutzdioden für einen Niederspannungs-M2C kön-
nen ohne Reihenschaltung realisiert werden und übernehmen daher den
größeren Anteil des Fehlerstroms im Vergleich zu den in Reihe liegenden
Submodul-Dioden.
Alternativ zu den Schutzdioden kann man den Fehlerstrom mit einem
Kurzschließer, in Abb. 6.2 mit K bezeichnet, vom M2C fernhalten. Im
Gegensatz zu den Schutzdioden muss der Kurzschließer aktiv eingeschaltet
werden und kann z. B. mit Thyristoren ausgeführt werden, wobei für die
Sperr- und Blockierspannung die Spannung der Wechselspannungsseite
maßgebend ist. Im Vergleich zu den Schutzdioden lässt dies eine geringere
Sperrspannung für die Thyristoren erwarten, da die Spannung auf der
Gleichspannungsseite des M2Cs etwas höher eingestellt wird als der
Spitzenwert der verketteten Spannung auf der Wechselspannungsseite.
Das ist ein Vorteil gegenüber dem Einsatz von Schutzdioden, die zu den
Modulen parallelgeschaltet sind.
Wird statt der Sicherungen ein Leistungsschalter zur Abschaltung des
Fehlers eingesetzt, kann sich die Strombelastung der Schutzdioden und
des Kurzschließers erhöhen, wenn der Fehlerstrom länger fließt und die
Strombegrenzungswirkung der Sicherungen entfällt. Dafür ergibt sich
ein besserer Wirkungsgrad im ungestörten Betrieb, weil die Verluste der
Schmelzsicherungen entfallen.
Da bei diesem Fehler nur die Dioden betroffen sind, die zwischen den
Leistungsanschlüssen eines Submoduls liegen, schlägt [104] den Verzicht
auf die elektrische Isolation dieser Dioden zum Modulgehäuse und die
Vergrößerung der Dioden-Chipfläche vor, um so einen geringeren ther-
mischen Widerstand und eine höhere Impulsbelastbarkeit der Dioden
zu erreichen. Mit solchen, speziell für den Einsatz im M2C entwickel-
ten IGBT-Modulen erübrigen sich zusätzliche Komponenten und deren
Ansteuerung zur Behandlung dieses Fehlers. Das lässt zwar eine höhere
Zuverlässigkeit erwarten, schließt aber die Verwendung von in großen
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Stückzahlen und mehreren Herstellern gefertigten Bauelementen – ein
Vorteil der M2C-Topologie – aus.
Durch Verwendung von Schutzdioden und Sicherungen lassen sich die
M2Cs der Modellanlage am sinnvollsten schützen, wenn man Aufwand
und Wirkungsweise mit den dargestellten Alternativen vergleicht.
6.3 Dimensionierung der Komponenten
Zur Dimensionierung der Komponenten müssen die relevanten Belastun-
gen ermittelt werden, welche vom gewählten Betrieb abhängig sind. Wird
das Betriebsregime lediglich durch Klemmengrößen auf der AC-Seite
festgelegt, müssen die Gleichspannung, die Anzahl der Module und die
verwendete Modulkapazität bestimmt werden.
6.3.1 Berechnung des Energiehubs der Kondensatoren
Der Spannungsverlauf der Kondensatorspannung eines M2C-Moduls ent-
hält ausgeprägte Wechselspannungsanteile, deren Frequenz und Amplitu-
de vom Zeitverlauf des Zweigstroms und der Aussteuerung des Moduls
abhängig sind. Dieser Spannungsverlauf kann durch einen minimalen
Wert UCmin und einen maximalen Wert UCmax charakterisiert werden,
welche über die Beziehungen
WCmax =
C
2
U2Cmax (6.1a)
WCmin =
C
2
U2Cmin (6.1b)
zu einem minimalen und maximalen Wert der Kondensatorenergie gehö-
ren. Aus der Differenz der Zeilen von (6.1) kann man die Dimensionie-
rungsgleichung
C = 2
∆WC
U2Cmax − U2Cmin
, ∆WC = WCmax −WCmin (6.2)
für die Kapazität der Module herleiten. Darin ist ∆WC die Energieschwan-
kung der Kondensatorenergie, die gelegentlich als Energiehub bezeichnet
wird. Die Dimensionierung über diese Beziehung ist sinnvoll, insbesondere
aus folgenden Gründen:
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• Der Energiehub ∆WC der Kondensatorenergie kann näherungsweise
über die Zweigenergie berechnet werden, wie in [45, 64]. Beschreibt
das verwendete Modell die Kondensatorenergie, kann man den
Energiehub aus einer Lösung des Modells berechnen, wie in [7].
• Mit dem Minimalwert UCmin kann direkt eine gewünschte Reserve
vorgegeben werden, wie etwa eine Regelreserve.
• Der Maximalwert UCmax charakterisiert die Spannungsbelastung
des Kondensators und der Halbleiterschalter und kann aus Kenn-
werten dieser Bauelemente und einer Reserve ermittelt werden.
Nimmt man eine gleichmäßige Spannungsaufteilung über alle n Kon-
densatoren eines Zweiges an, dann kann die in einem Zweig kapazitiv
gespeicherte Energie durch
WzC =
1
2
nCu2C =
1
2
C
n
u2zC (6.3)
ausgedrückt werden. Die rechte Seite steht dann für die Energie eines
äquivalenten Moduls mit der Spannung uzC = nuC und der Kapazität Cn .
Es genügt also die Reihenschaltung der Module als ein äquivalentes Mo-
dul zu betrachten, stellvertretend für die zugehörigen Module, denn die
Symmetrierung innerhalb des Zweiges wird meist durch ein Modulati-
onsverfahren gewährleistet. Die gleichmäßige Aufteilung der kapazitiv
gespeicherten Energie eines Zweiges auf dessen Kondensatoren garantiert
eine möglichst gute Spannungsausnutzung der Kondensatoren und ist
daher prinzipiell erstrebenswert. Der Wunsch möglichst geringer Schalt-
frequenz steht dieser Symmetrierung entgegen.
Die Kondensatorenergie WzC wird oft mit der einfacher zu berechnen-
den Zweigenergie
Wz = WzC +WzL (6.4)
gleichgesetzt, da der Unterschied, nämlich die gespeicherte Energie WzL
der Zweigdrosseln, meist vernachlässigbar ist. Die Zweigenergie ergibt sich
durch Integration der Zweigleistung, welche sich leicht aus den geeignet
vorgegebenen Strömen und Spannungen auf DC- und AC-Seite ermitteln
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Abb. 6.3: Ein Zweig kann durch das grau hinterlegte Ersatznetzwerk modelliert
werden, welches die Submodulspannungen des Zweiges k zur äquivalenten
Submodulspannung uΣk zusammenfasst und die Vorgabe eines eingeprägten
Stromes izk gestattet. Man benötigt sechs Ersatznetzwerke k = 1, . . . , 6 und
kann fünf Ströme unabhängig vorgeben.
Im symmetrischen Betrieb unterscheiden sich die Größen der Zweige nur
in ihrer Phasenverschiebung voneinander. Die rechts dargestellte Vorgabe
von iz1 und iz2 geht von symmetrischen Spannungen u1, u2, u3 aus und führt
bei geeigneter Wahl der Anfangswerte zu den dargestellten äquivalenten
Submodulspannungen.
lässt. Setzt man (6.3) in (6.4) ein, kann man uzC über
uzC =
√
2n
Wz −WzL
C
(6.5)
uzC ≈ uΣ =
√
2n
Wz
C
(6.6)
berechnen. Für die näherungsfreie Rechnung muss also die Energie in
den Zweigdrosseln von der Zweigenergie abgezogen werden, was bei
der Näherung (6.6) eine höhere Spannung liefert. Zunächst wird diese
Näherung aufgegriffen und später mit der exakten Rechnung verglichen.
Die obigen Überlegungen entsprechen der Modellierung der Zweige
eines M2Cs durch je ein Ersatznetzwerk, wie in Abb. 6.3 am Beispiel von
Zweig 1 grau hinterlegt dargestellt. Das Ersatznetzwerk modelliert die
Submodulspannungen des Zweiges k durch äquivalente Submodulspannun-
gen uΣk, k = 1, . . . , 6, wobei man fünf der sechs Zweigströme unabhängig
voneinander vorgeben kann. Bei geeigneter Vorgabe der Zweigströme und
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0
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Abb. 6.4: Drei Fälle für die Wahl
der minimalen äquivalenten
Submodulspannung UΣ min sind
typisch:
(a) UΣ min ≥ UDC,
(b) UΣ min ≥ Uzmax,
(c) min(uΣ/uz) ≥ 1,
wobei jeweils der Grenzfall des
Relationszeichens bei Betrieb
mit ϕ = −15◦ dargestellt ist.
Meist wird (a) bevorzugt, weil
es unabhängig vom Betriebsre-
gime ist.
der Anfangswerte der äquivalenten Submodulspannungen ergibt sich ein
stationäres, symmetrisches Verhalten [89]. Damit eine Lösung im Kontext
des Netzwerks aus Abb. 6.3 als technisch realisierbar gilt, müssen die
äquivalenten Spannungen uΣk größer oder gleich der jeweiligen Zweig-
spannung uzk sein, also uΣk ≥ uzk, k = 1, . . . , 6. Abb. 6.4 zeigt einige
Beispiele unterschiedlicher Festlegungen:
(a) Meistens wird für den Minimalwert der äquivalenten Submodul-
spannung UΣ min ≥ UDC +Ures mit einer Reserve Ures ≥ 0 gefordert,
damit ein Zweig alleine die Spannung der DC-Seite aufbringen
kann. Dieser in Abb. 6.4 als (a) bezeichnete Fall bietet sich für hohe
Modulationsgrade an, vergrößert bei geringer Aussteuerung aber
den Energiehub.
(b) Bei der Festlegung UΣ min ≥ Uzmax reicht das Minimum der Konden-
satorspannung gerade aus, um den Maximalwert der Zweigspannung
aufzubringen, unabhängig davon, ob Minimum und Maximum zur
gleichen Zeit auftreten.
(c) Das Absenken der Kondensatorspannung bis zur jeweiligen Aus-
steuerungsgrenze min(uΣ/uz) ≥ 1, in Abb. 6.4 als (c) dargestellt,
bietet insbesondere beim Betrieb von Drehstrommaschinen unter-
halb der Nenndrehzal Vorteile, wie [2] bei kreisstromfreien Betrieb
ohne Injektion einer Gleichtaktspannung zeigt.
Festlegung (a) aus Abb. 6.4 auf ein Modul übertragen, liefert einen
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Minimalwert
UCmin =
UDC + Ures
n
(6.7)
der Submodulspannung in der Dimensionierungsgleichung (6.2). Der Ma-
ximalwert UCmax kann dann z. B. über die Spannungswelligkeit ∆UC ≥ 0
zu
UCmax = UCmin + ∆UC (6.8)
gewählt werden. Der Energiehub ∆WC wird im Folgenden berechnet.
Die Betrachtung geht vom stationären kreisstromfreien Betrieb eines
M2Cs aus, in welchem die Ströme und Spannungen des oberen und
unteren Zweiges der ersten Phase durch
u1 = Û cos(ϑ) (6.9a)
uNM = −
A
6
Û cos(3ϑ), A ∈ {0, 1} (6.9b)
iz1 = Ig +
1
2
Î cos (ϑ+ ϕ) (6.9c)
iz2 = Ig −
1
2
Î cos (ϑ+ ϕ) (6.9d)
und der Abkürzung ϑ = ωt beschrieben werden können, während die
Größen der anderen zwei Phasen um 120◦ und −120◦ dazu verschoben
sind. Es sind Û beziehungsweise Î die Spitzenwerte der Ausgangsspan-
nungen u1, u2, u3 beziehungsweise der Ausgangsströme i1, i2, i3. Die
Ausgangsspannung des Stromrichters entspricht also einem symmetri-
schen Drehspannungssystem mit der verketteten Spannung UN =
√
3U
und der Kreisfrequenz ω. Die Gleichstromkomponente Ig der Zweigströme
addiert sich zum Strom iDC = 3Ig auf der DC-Seite. Mit dem Parame-
ter A ∈ {0, 1} wird bei A = 1 eine Gleichtaktspannung zur Erweiterung
des linearen Steuerbereichs eingeprägt.
Für einen stationären Betrieb, wie (6.9), lässt sich die Zweigenergie
bis auf eine Konstante durch Integration über die zugehörige Leistung
ermitteln. Man integriert also über die Leistung
pz1 = iz1
[
UDC
2
− u1 − uNM
]
, (6.10)
weshalb der ermittelte Energiewert auch die induktiv gespeicherte Energie
enthält. Im Falle des kreisstromfreien Betriebs (6.9) lässt sich die Energie
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des ersten Zweigs von Phase 1 als
Wz1 = W0 + wz1 (6.11)
schreiben, wobei W0 > 0 der Mittelwert und
wz1 =
UDCÎ
4ω
sin(ϑ+ ϕ)− ÛIg
ω
sin(ϑ)− Û Î
8ω
sin(2ϑ+ ϕ)
+ Û
A
ω
[
Î
48
sin(2ϑ− ϕ) + Ig
18
sin(3ϑ) +
Î
96
sin(4ϑ+ ϕ)
] (6.12)
der Wechselanteil der Zweigenergie ist. Setzt man Ig = IDC/3 in wz1 ein
und berechnet IDC aus der Leistungsbilanz
2UDCIDC = 3Û Î cosϕ, (6.13)
bietet sich die Normierung auf UDCÎ4ω und die Verwendung des Modulati-
onsgrades
m =
2Û
UDC
, 0 ≤ m ≤ 2√
3
, mit m > 1 nur bei A = 1, (6.14)
an [6, 7], was mit wz1 = w′z1
UDCÎ
4ω auf
w′z1 = sin(ϑ+ ϕ)−
m2 cosϕ
2
sin(ϑ)− m
4
sin(2ϑ+ ϕ)
+A
[
m
24
sin(2ϑ− ϕ) + m
2 cosϕ
36
sin(3ϑ) +
m
48
sin(4ϑ+ ϕ)
] (6.15)
führt. Die Zeitverläufe sind in Abb. 6.5 für verschiedene Phasenverschie-
bungen ϕ bei maximaler und minimaler Aussteuerung, also m = 1,15 und
m = 0 dargestellt. Durch m = 0 und ϕ = −90◦ ist das Einspeisen eines
induktiven Blindstroms in ein Versorgungsnetz bei vollem dreipoligen
Spannungseinbruch, wie z. B. von [51] gefordert, charakterisiert. Dieser
Betrieb ist durch einen Energiehub von
∆Wmax =
UDCÎ
2ω
(6.16)
gekennzeichnet, der auch der maximale Energiehub für kreisstromfreien
Betrieb bei anderen Modulationsgraden m und Phasenverschiebungen ϕ
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Abb. 6.5: Zeitverläufe des bezogenen Wechselanteils w′z1 der Zweigenergie bei
Variation der Phasenverschiebung ϕ: links für maximale Aussteuerung m =
1,15 und rechts für minimale Aussteuerung m = 0, jeweils mit A = 1.
Bei m = 0 oder bei ϕ = ±90◦ ist der Energiehub am größten, auch im nicht
dargestellten Fall A = 0.
ist, wie man an Abb. 6.5 sieht. Beim Durchfahren eines Spannungsein-
bruchs steigt die Zwischenkreisspannung in der Regel an, was den zu
erwartenden Energiehub weiter erhöht und diesen Betriebsfall auslegungs-
relevant für die Kapazität der Submodule von Einspeisewechselrichtern
macht.
Im Allgemeinen kann der Energiehub beliebiger Betriebspunkte durch
Subtraktion des Maximums und Minimums von w′z1 berechnet werden.
Die Stellen der beiden Extremwerte entsprechen den Nulldurchgängen der
Leistung pz1 = uz1iz1 also den Nulldurchgängen von iz1, weil unipolare
Module keine negativen Spannungen uz1 zulassen. Ein Minimum von w′z1
über ϑ liegt bei
ϑw1,min = π − ϕ+ acos
(m
2
cosϕ
)
(6.17)
und ein Maximum bei
ϑw1,max = π − ϕ− acos
(m
2
cosϕ
)
. (6.18)
Den normierten Energiehub
∆w′z = w
′
z1
∣∣∣
ϑ=ϑw1,max
− w′z1
∣∣∣
ϑ=ϑw1,min
(6.19)
erhält man nach Einsetzen der Extremstellen und Differenzbildung, wobei
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1
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Abb. 6.6: Energiehub der
Zweigenergie bei kreis-
stromfreiem Betrieb (6.9)
in Abhängigkeit der Phasen-
verschiebung ϕ (oben). Bei
Erweiterung des Modula-
tionsbereichs mit A = 1,
kommt ∆w′zA hinzu (un-
ten).
die Indizierung des Zweiges entfallen kann. Die Differenz kann man
∆w′z = 2
[
1−
(m cosϕ
2
)2] 32
+A∆w′zA (6.20)
schreiben, wobei der erste Summand dem Ergebnis für A = 0 entspricht.
Bei A = 1 kommt der zweite Summand hinzu und lautet
∆w′zA =
cos(3ϕ)
72
(
4m2 cosϕ
[
4 cos2 x− 1
]
− 24m cos3 x
)
sinx, (6.21)
wobei x = acos(m2 cosϕ). Der Fall A = 0 wurde schon in [64] gelöst,
wobei dort das Netz durch Stromquellen modelliert und die Zweigspan-
nungen uzk durch Spannungsquellen modelliert werden. In Abb. 6.6 ist der
Energiehub ∆w′z der Zweigenergie für A = 0 und A = 1 in Abhängigkeit
der Phasenverschiebung dargestellt. Bei Erweiterung des Modulationsbe-
reichs mit A = 1 kommt noch ∆w′zA hinzu, was bei ϕ = 0 und ϕ = 180
◦
den Energiehub reduziert. Bei ϕ = ±90◦ ergibt sich durch A = 1 keine
Veränderung, wobei sich vor und nach diesen Stellen der Energiehub
gering erhöht.
Wenn die Ausgangsfrequenz ω gegen null geht, wächst der Energie-
hub (6.16) unbegrenzt. Bei Speisung einer Asynchronmaschine geht die
Ausgangsspannung Û mit sinkender Frequenz zwar zurück, eine Entschär-
fung dieser Problematik ist dadurch aber nicht zu erhoffen, schließlich
wird mit sinkender Ausgangsfrequenz die Ausgangsspannung üblicher-
weise nicht im gleichen Maße abgesenkt. Dieses Problem lässt sich z. B.
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durch eine von (6.9) abweichende Vorgabe der Ströme und Spannungen
beheben, die mit der Gleichtaktspannung uNM und mit Kreisströmen kom-
pensierende Leistungen erzeugt [3, 45]. Die prinzipielle Vorgehensweise
der Dimensionierung bleibt dabei unverändert.
In diesem Abschnitt wurde der Energiehub eines Zweiges berechnet, der
für die Auslegung der Submodulkondensatoren für den kreisstromfreien
Betrieb maßgebend ist. Dafür wurden die Zweigdrosseln vernachlässigt,
was dem Netzwerk aus Abb. 6.3 entspricht.
6.3.2 Einfluss der Induktivität der Zweigdrossel
Die Vernachlässigung der induktiv gespeicherten Energie WzL in (6.4)
führt zu einer Überschätzung der Kondensatorenergie WzC und ergibt
bei Anwendung von (6.6), wegen WzL > 0, auch eine höhere Kondensa-
torspannung. In der Dimensionierungsgleichung (6.2) hingegen, fällt die
induktiv gespeicherte Energie heraus, weil die minimale und maximale
Kondensatorenergie an den Nulldurchgängen des Zweigstroms bestimmt
werden. Daher ist der Einfluss der Näherung WzL = 0 schwierig abzu-
schätzen. Alternativ zur Näherung kann die Energie in den Drosseln
durchgehend berücksichtigt werden, wie in [6], was die Berechnung er-
schwert und die Annahme eines Induktivitätswertes der Zweigdrossel
erfordert. In diesem Abschnitt wird der Einfluss der Zweigdrossel auf die
Auslegung der Kondensatoren und auf die Zweigspannung abgeschätzt
und zu diesem Zweck deren Induktivität und die induktiv gespeicherte
Energie als bezogene Werte ausgedrückt.
Zur Herleitung der bezogenen Induktivität teilt man die induktiv
gespeicherte Energie
Wz1L =
1
2
Li2z1 (6.22)
durch den Bezugswert UDCÎ4ω des Energiehubs und nutzt die Formulierung
W ′z1L =
Wz1L
UDCÎ
4ω
=
1
2
L
UDC
4ωÎ
(
iz1
Î
)2
, (6.23)
in der sich die bezogene Induktivität
L′ =
L
UDC
4ωÎ
(6.24)
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ausmachen lässt. Diese zunächst willkürlich erscheinende Definition (6.24)
der bezogenen Induktivität L′ lässt sich mit Hilfe des Modulations-
grads (6.14) auf die alternative Form
L′ = 2m
L
Û
ωÎ
(6.25)
bringen, worin Û der Spitzenwert der Ausgangsspannung und m der
Modulationsgrad ist. Wie aus (6.25) ersichtlich, ist die bezogene Indukti-
vität L′ das Doppelte der mit dem Modulationsgrad m multiplizierten
Kurzschlussspannung der Zweigdrossel, wenn man die Ausgangsspan-
nung Û und den Ausgangsstrom Î als Bezugsgrößen wählt. Eine weitere
ebenso nützliche Formulierung der bezogenen Induktivität ergibt sich,
wenn man die (fiktive) Dimensionierung der Induktivität mit
L =
UDC
2n∆IzfPWM
(6.26)
ansetzt, wobei ∆Iz die Spitze-Spitze-Welligkeit des Zweigstroms und
fPWM die über der Induktivität wirksame Schaltfrequenz sind.5 Ersetzt
man L in (6.24) mit der Dimensionierung (6.26) und nutzt die bezogenen
Werte
∆I ′z =
∆Iz
Î
und f ′PWM =
2πfPWM
ω
, (6.27)
ergibt sich die alternative Formulierung der bezogenen Induktivität
L′ =
4π
n∆I ′zf
′
PWM
. (6.28)
Diese Formulierung zeigt, dass die bezogene Induktivität L′ identisch
ist für alle Auslegungen, bei denen die Submodulzahl n und das Pro-
dukt ∆I ′zf ′PWM gleich sind. Und eine Erhöhung der Submodulzahl bei
sonst gleichen Verhältnissen liefert erwartungsgemäß einen niedrigeren
5Die Dimensionierung (6.26) entspringt der Annahme einer mittelwertfreien Recht-
eckspannung mit Tastverhältnis 0,5 und Amplitude 1
2
UDC/n über der Induktivität.
Damit ist die Spannungswelligkeit der eingeprägten Spannung, beziehungsweise
die Spannung über der Induktivität, näherungsweise beschrieben, wenn für alle
Submodule eine konstante Kondensatorspannung UDC/n unterstellt wird und eines
der Module mit Tastverhältnis 0,5 schaltet.
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Wert für die bezogene Induktivität. Zur Abschätzung des Einflusses
der Zweigdrossel wird daher im Folgenden die bezogene Induktivität L′
herangezogen.
Der Anteil der induktiv gespeicherten Energie am Energiehub des
Zweiges kann durch
W ′z1L
∆w′z
≤ maxW
′
z1L
min ∆w′z
(6.29)
nach oben abgeschätzt werden, wenn man die Extremstellen von Zäh-
ler und Nenner unabhängig voneinander durch Variation von ϕ und m
ermittelt. Der Minimalwert min ∆w′z ≈ 1,048 berechnet sich aus (6.20)
mit ϕ = 0 und m = 2/
√
3, siehe Abb. 6.6. Die induktiv gespeicherte
Energie ist maximal, wenn der Betrag des Zweigstroms iz1/Î maximal ist,
warum zusätzlich ϑ variiert werden muss. Den normierten Zweigstrom
ermittelt man aus dem kreistromfreien Betrieb (6.9), der Leistungsbi-
lanz (6.13) und dem Modulationsgrad m in (6.14) zu
iz1
Î
=
m
4
cosϕ+
1
2
cos(ϑ+ ϕ), (6.30)
wobei dessen Betrag bei ϑ = −ϕ = 0 und m = 2/
√
3 den Maximalwert
max | iz1
Î
| =
√
3/6 + 1/2 annimmt. Der Maximalwert der induktiv gespei-
cherten Energie ist dann durch W ′z1L ≈ 0,3110L′ gegeben. Verrechnen
aller Zahlenwerte liefert die Abschätzung
W ′z1L
∆w′z
≤ maxW
′
z1L
min ∆w′z
< 0,2967L′, (6.31)
welche für den kreisstromfreien Betrieb (6.9) mit A = 1 und ϕ = 0 gilt und
die lediglich die Angabe von L′ oder von n∆I ′zf ′PWM benötigt. Beispiels-
weise für die Dimensionierung L′ = 0,2 ergibt sich die obere Schranke für
den Anteil der induktiv gespeicherten Energie bezogen auf den Energie-
hub des Zweiges zu 6 %. In Abb. 6.7 sind die Zeitverläufe der Energien
bei ϕ = −20◦ und m = 1,1 für die Dimensionierungen L′ = 0,2 und
L′ = 0,6, also für den dreifachen Wert der Induktivität, dargestellt. Die
Extremwerte der Zweigenergie W ′z1, welche zur Abschätzung der Energie-
schwankung der Kondensatorenergie herangezogen werden, entsprechen
in guter Näherung den Extremwerten der Kondensatorenergie W ′z1C . Das
lokale Minimum von W ′z1C sinkt allerdings bei steigendem Induktivitäts-
wert unter das Minimum der Zweigenergie, was die Gültigkeitsgrenze der
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Abb. 6.7: Zweigenergie W ′z1, Kon-
densatorenergie W ′z1C und Dros-
selenergie W ′z1L bei ϕ = −20◦
und m = 1,1 für die Dimensio-
nierungen L′ = 0,2 ( ) und
L′ = 0,6 ( ). Zur Abschätzung
der Energieschwankung der Kon-
densatorenergie können die Ex-
tremwerte der Zweigenergie W ′z1
herangezogen werden, solange das
Minimum von W ′z1C mit dem von
W ′z1 zusammenfällt.
1
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2
W ′z1
W ′z1C
ϑ
W
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2n
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Näherung WzL = 0 zur Berechnung der Schwankungsbreite der Konden-
satorenergie darstellt. Der in Abb. 6.7 dargestellte Betrieb erreicht diese
Grenze erst bei Überschreiten von L′ = 1,26, was einer besonders hohen
Induktivität entspricht.
Bei Wahl der minimalen Submodulspannung nach Abb. 6.4 vernachläs-
sigt man den Spannungsabfall über den Zweigdrosseln, weil das Netzwerk
in Abb. 6.3 keine Zweigdrosseln enthält. Das Netzwerk in Abb. 6.8 ent-
spricht dem kontinuierlichen Modell in [89] (mit gesteuerten Quellen [58]
statt Schaltfunktionen) und berücksichtigt die Zweigdrossel mittels der
Induktivität L. Statt der Zweigströme, wie in Abb. 6.3, gibt man hier die
eingeprägten Zweigspannungen uqk vor, welche sich aber auch mittels
uqk = uzk − L
d
dt
izk, k = 1, . . . , 6 (6.32)
aus den Zweigströmen des Ersatznetzwerks in Abb. 6.3 berechnen lassen,
vorausgesetzt, die Ströme der unabhängigen Stromquellen sind stetig. Be-
zieht man die eingeprägten Zweigspannungen auf die Gleichspannung UDC
und nutzt die Definition (6.24) der bezogenen Induktivität L′, lässt
sich (6.32) für k = 1 auf die Form
uq1
UDC
=
uz1
UDC
+
L′
8
sin(ϑ+ ϕ) (6.33)
bringen. Demnach ergibt sich die Amplitude des Sinusterms bei der
Dimensionierung L′ = 0,2 zu 0,025. Ein Vergleich der Spannungen des
Modells aus Abb. 6.3 mit denen des Modells aus Abb. 6.8 ist in Abb. 6.9
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Abb. 6.8: Zur Berücksichtigung der Zweigrosseln kann man die Zweige durch je
ein Ersatznetzwerk modellieren, wie für Zweig 1 grau hinterlegt dargestellt.
Statt der Zweigströme, wie in Abb. 6.3, gibt man hier die eingeprägten
Zweigspannungen uqk vor. Man benötigt sechs Ersatznetzwerke k = 1, . . . , 6
und kann sechs Spannungen unabhängig vorgeben.
Die eingeprägten Zweigspannungen lassen sich durch uqk = uzk − L ddt izk
auch aus der Lösung des Ersatznetzwerks in Abb. 6.3 ermitteln, die Vorgabe
stetiger Zweigströme vorausgesetzt.
Abb. 6.9: Vergleich der äquivalen-
ten Submodulspannung uΣ1 des
Netzwerks aus Abb. 6.3 mit der
Submodulspannung uzC1 des Netz-
werks aus Abb. 6.8 bei ϕ = −20◦
und m = 1,1 und für die typische
Dimensionierung L′ = 0,2.
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dargestellt. Darin erkennt man, dass die eingeprägte Zweigspannung uq1
mehr als 2 % von der Zweigspannung uz1 abweichen kann, während
die Submodulspannung uzC1 etwa 1,5 % niedriger werden kann, als die
äquivalente Submodulspannung uΣ1. Die Nullstellen von uzC1 − uΣ1
fallen mit den Extremwerten von uzC1 zusammen und bestätigen die
an Abb. 6.7 gezogenen Schlussfolgerungen, dass die Zweigenergie für die
Dimensionierung der Kondensatoren herangezogen werden kann.
Für die Wahl der Gleichspannung oder die Berechnung der maximalen
Aussteuerung spielt die Induktivität allerdings eine Rolle, denn das Mini-
mum der eingeprägten Spannung uq1 kann bereits null sein, auch wenn die
Zweigspannung uz1 noch positiv ist. Da ein M2C mit unipolaren Modulen
keine negative Spannung uq1 einprägen kann, stellt dies die Grenze der
Aussteuerung dar, die man mit dem Netzwerk aus Abb. 6.3 um ca. 4 %
überschätzen würde. Das Netzwerk aus Abb. 6.8 liefert daher bessere
Ergebnisse bei der Berechnung der notwendigen Gleichspannung. Um den
Aussteuerungsbereich zu erhöhen, hilft hier nur die Erhöhung der Gleich-
spannung. Aus diesem Grund wird für die Wechselspannung UN = 400 V
eine Gleichspannung von UDC = 650 V verwendet, was einer Reserve von
rund 15 % entspricht. Setzt man Ures = 50 V an, liefert (6.7) mit n = 6
die minimale Modulspannung UCmin = 117 V. Soll die Scheinleistung
von 10 kV A über dem gesamten Lastwinkelbereich zur Verfügung stehen,
liefert (6.16) für ω = 2π50 Hz den maximalen Energiehub
∆Wmax =
UDCÎ
2ω
= 21,2 W s. (6.34)
Mit ∆WC = ∆Wmax/n und UCmax = 189 V, ergibt (6.2) den Kapazitäts-
wert Cmin = 321 µF. Zur Berücksichtigung einer Toleranz von 5 % wurde
für die Module der Modellanlage eine Kapazität von C = 375 µF gewählt,
was die in Tab. 6.2 gegebenen stationären Betriebsbereiche gestattet.
Die normierten Induktivitäten L′ der Konfigurationen bestätigen die
Gültigkeit der Näherung. Durch den Einsatz von Folienkondensatoren
lassen sich die relativ großen Spannungsschwankungen beherrschen.
In diesem Abschnitt konnte der Einfluss der Zweigdrosseln in Abhän-
gigkeit der normierten Induktivität L′ bzw. der Kennzahl n∆I ′zf ′PWM
abgeschätzt werden. Demnach ist die Näherung des kapazitiven Energie-
hubs durch den Energiehub eines Zweiges zulässig, wenn L′ < 0,4, was
die betrachteten Konfigurationen einhalten.
Bei der Wahl der Gleichspannung spielt die Zweigdrossel eine größere
Rolle, wie die Ausführungen dieses Abschnitts zeigen. Deshalb wurde
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Tab. 6.2: Die Modellanlage gestattet die Verwendung von bis zu drei Doppel-
submodulen je Zweig, also die Wahl n = 2, 4, 6, wobei jede Spannungsstufe
eine Kapazität von 375 µF hat. Damit lassen sich im kreisstromfreien Be-
trieb bei 50 Hz die angegebenen Ausgangsströme I±180◦ über den gesamten
Lastwinkelbereich bereitstellen, während die Submodulspannung zwischen
UCmin und UCmax schwankt. Die Induktivität der Zweigdrosseln L = 2 mH
führt zu den angegebenen bezogenen Induktivitäten L′.
n UDC UCmin UCmax I±180◦ UN L′
6 650 V 117 V 189 V 16 A 400 V 8,7 %
4 600 V 163 V 211 V 9,9 A 365 V 5,9 %
2 400 V 225 V 250 V 4,7 A 220 V 4,2 %
die Gleichspannung mit einer Reserve von 15 % gewählt, um die Kapa-
zität auszulegen. Diese Reserve enthält den Spannungsabfall über der
Zweigdrossel sowie weitere bisher vernachlässigte Spannungsabfälle, die
im Abschnitt 6.3.7 behandelt werden.
6.3.3 Dimensionierung der Zweigdrossel
Die Zweigdrosseln begrenzen die schaltfrequenten Anteile der Kreisströme
und die Änderungsrate von Fehlerströmen [63, 102], z. B. von Fehlern auf
der Gleichspannungsseite oder wenn ein Modul während des Betriebs aus-
fällt und in Bypass geschaltet werden muss. Für diese Aufgaben ist eine
möglichst hohe Induktivität wünschenswert. Mit steigender Induktivität
erhöhen sich allerdings die Kosten und der induktive Spannungsabfall
nimmt zu, was die mögliche Ausgangsspannung des M2Cs reduziert und
die schnelle Stromregelung auf der Lastseite erschwert [45]. Diesen Effekt
kann man durch Kopplung der Zweigdrosseln einer Phase mindern. Die
Kopplung reduziert die für den Ausgangsstrom wirksame Induktivität,
während die wirksame Induktivität für die Kreisströme steigt. Verzichtet
man auf eine Glättung des Ausgangsstroms, wie oft bei der Speisung
von Drehstrommaschinen, bietet sich die Kopplung an, um die wirksame
Induktivität für die Kreisströme zu erhöhen und die Grundschwingungs-
belastung des Kerns zu reduzieren. Die Kopplung aller Phasen auf einem
Kern, wie etwa in [52], bietet für dieses Ziel weitere Freiheitsgrade, zieht
aber deutlich höhere Anforderungen an die Isolation der Wicklungen
zwischen den Phasen nach sich.
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Alternativ könnte man die Zweigdrosseln einer Phase auch so koppeln,
dass sich die Wirkungen der Gleichanteile beider Zweigströme auf den
Kern kompensieren. Das reduziert aber die wirksame Induktivität für die
Kreisströme und ist deshalb in der Regel nicht sinnvoll.
Bei der Modellanlage sollen die Zweigdrosseln die schaltfrequenten
Anteile der Kreisströme begrenzen, da die niederfrequenten Anteile durch
die Stromregelung unterdrückt werden. Vernachlässigt man den Einfluss
des Laststroms auf die Stromwelligkeit der Zweigströme, ergibt sich
die größte Spitze-Spitze-Welligkeit, wenn beide Zweige einer Phase mit
50 % Tastverhältnis moduliert werden und gleichphasige Trägersignale
haben. Nimmt man gleiche und konstante Kondensatorspannungen UC auf
den Modulen an, ergibt sich eine mittelwertfreie Rechteckspannung mit
Amplitude UC über der Reihenschaltung der Zweigdrosseln. Bezeichnet Lz
die Selbst- und Mz die Gegeninduktivität der Zweigdrosseln einer Phase,
führt diese Vereinfachung auf den Zusammenhang
2(Lz +Mz)∆I =
UC
2fPWM
, (6.35)
wobei ∆I die Spitze-Spitze-Welligkeit und fPWM die Modulationsfrequenz
ist. Die M2Cs der Modellanlage sind mit gekoppelten Zweigdrosseln aus-
geführt, wobei die Induktivität der Reihenschaltung einen Nennwert
von 2(Lz +Mz) = 4 mH hat. Nimmt man für UC die maximale Modul-
spannung aus Tab. 6.2, also UC,max = 250 V, liefert (6.35) eine Spitze-
Spitze-Welligkeit von 7,67 A.
Die Zweigdrosseln haben eine Kopplung von k = 0,72 was einer für
den Ausgangsstrom wirksamen Induktivität von (Lz −Mz)/2 = 0,28 mH
entspricht und bei 50 Hz und 16 A einen Spannungsabfall kleiner 1%
bewirkt, bezogen auf 400 V.
Die Induktivität der Zweigdrosseln und die Kapazität der Module bil-
den Schwingkreise, deren Resonanzfrequenzen in dem von der Regelung
beherrschten Frequenzbereich liegen müssen, um eine gute Dämpfung zu
gewährleisten. Eine Spannungsquelle an den Gleichspannungsklemmen
des M2Cs gestattet es in diesem Kontext, die Phasen getrennt zu be-
trachten, wie in Abb. 6.10 dargestellt. In Abhängigkeit der Anzahl nON
der Submodule, die gerade zur Spannungsbildung beitragen, ergibt sich
die Resonanzfrequenz
fres(nON) =
1
2π
√
2 (Lz +Mz)
C
nON
, nON ∈ {1, . . . , 2n}. (6.36)
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Abb. 6.10: Die Induktivität der
Zweigdrosseln und die Kapazität
der Module bilden den dargestell-
ten Schwingkreis, dessen Reso-
nanzfrequenz als Vergleichsgröße
dient. Zur Vereinfachung wird da-
bei nur eine Phase betrachtet und
angenommen, dass jeder zweite
Kondensator durchflossen wird.
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Abb. 6.11: Die Resonanzfrequenz (6.36)
des Schwingkreises aus Submodulkapazi-
täten und Zweigdrosseln in Abhängigkeit
der an der Spannungsbildung beteiligten
Submodule einer Phase, normiert auf den
Wert bei nON = n folgt der Wurzelfunkti-
on (6.37).
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Bemerkenswert ist, dass sich die gleiche Resonanzfrequenz ergibt, wenn
eine Stromquelle an den Gleichspannungsklemmen angeschlossen wird, die
lediglich ein Schwingen der Phasen gegeneinander über die Freiheitsgrade
des Kreisstroms zulässt.
Im stationären Betrieb wird typischerweise die Hälfte aller Submodule
einer Phase ständig zur Bereitstellung der Gleichspannung benötigt,
also sind nON = n Kondensatoren am Schwingkreis beteiligt und die
Resonanzfrequenz fres(n) bietet sich zur Normierung an:
fres(nON)
fres(n)
=
√
nON
n
, 0 <
nON
n
≤ 2. (6.37)
Abb. 6.11 zeigt die normierte Resonanzfrequenz (6.37) in Abhängigkeit
der bezogenen Anzahl eingeschalteter Submodule. Bei einer Submodul-
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Tab. 6.3: Resonanzfrequenzen (6.36) der Konfigurationen aus Tab. 6.2 bei einer
für den Schwingkreis wirksamen Induktivität der gekoppelten Zweigdrossel
von 2(Lz +Mz) = 4 mH und einer Submodulkapazität von C = 375 µF.
n 2 4 6
fres(n) 184 Hz 260 Hz 318 Hz
kapazität von C = 375 µF und einer für den Schwingkreis wirksamen
Induktivität der gekoppelten Zweigdrosseln von 4 mH, ergeben sich die
in Tab. 6.3 gelisteten Resonanzfrequenzen für die Konfigurationen aus
Tab. 6.2. Die Aktualisierungsrate der Modulation (und des Reglers)
von fPWM = 4,88 kHz liegt deutlich oberhalb der berechneten Resonanz-
frequenzen, was dem Regler erlaubt, die Schwingungen zu dämpfen.
Die Stromänderungsrate der Zweigströme bei einem Fehler auf der
Gleichspannungsseite wird in [102] für ungekoppelte Zweigdrosseln mit
max
∣∣∣∣
d
dt
iz
∣∣∣∣ =
UDC
2L0
(6.38)
abgeschätzt, wobei L0 die Induktivität eines Zweiges ist und angenommen
wurde, dass die Submodule einer Phase bei Fehlereintritt mit der vor
Fehlereintritt anliegenden Gleichspannung auf den Fehler speisen. Diese
Annahmen, auf den Fall gekoppelter Zweigdrosseln übertragen, führen
in (6.38) zu L0 = Lz+Mz, was bei UDC = 750 V einer Stromänderungsra-
te von 188 A/ms entspricht, solange die Zweigdrosseln nicht sättigen. Bei
einem Schwellwert der Überstromerkennung von 30 A und einer Verzöge-
rung bis zur Pulssperre von 10 µs bleibt der Strom unter 32 A und liegt
mit guter Reserve innerhalb des turn off SOA der IGBTs mit IC ≤ 60 A
und UCE ≤ 600 V. Nach der Pulssperre kann der Fehlerstrom weiter durch
die Dioden der Submodule fließen, sodass die weiteren in Abschnitt 6.2
vorgestellten Schutzfunktionen greifen.
6.3.4 Abschätzung und Simulation der ohmschen Verluste
und der Halbleiterverluste
Abschätzung Oftmals ermittelt man die Verluste anhand idealer Strom-
und Spannungsverläufe, welche zunächst ohne Berücksichtigung der Ver-
luste angesetzt werden. Bei kleinen Verlusten liefern die idealen Strom-
und Spannungsverläufe gute Näherungen und der Fehler ist gering. Diese
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Abb. 6.12: Zur Model-
lierung der Durchlass-
spannungen von IGBTs
und Dioden sowie der
ohmschen Spannungsab-
fälle wird das Netzwerk
aus Abb. 6.3 durch Wi-
derstände R und Rd
sowie durch die gesteu-
erten Spannungsquellen
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Herangehensweise wird hier zunächst aufgegriffen und der kreisstrom-
freie Betrieb (6.9) als Näherung für die Strom- und Spannungsverläufe
des Netzwerks in Abb. 6.12 angesetzt, welches um Widerstände Rd
und R sowie um gesteuerte Spannungsquellen in den Zweigen mit kon-
stantem Betrag UTz erweitert wurde. Dadurch können die Verluste der
Verbindungswiderstände, des ohmschen Anteils der Zweigdrosseln und
die Durchlassverluste der Leistungshalbleiter modelliert werden.
Die ohmschen Verluste bei kreisstromfreiem Betrieb (6.9) kann man
durch
PvR =
3
4
RÎ2 + 2
[
R
3
+
Rd
2
]
I2DC (6.39)
ausdrücken. Dabei ist Rd der ohmsche Anteil der Gleichspannungsseite
und R der ohmsche Anteil eines Zweiges, siehe Abb. 6.12. Mittels R kann
der Widerstand der Zweigdrossel und bei Verwendung von MOSFETs6
auch deren Durchlasswiderstand RDS,on entsprechend der Anzahl n der
Module je Zweig berücksichtigt werden. Denn unabhängig von Schal-
terstellung und Stromrichtung wird je Modul stets ein eingeschalteter
MOSFET durchflossen wenn man die kurzen Totzeiten vernachlässigt, in
denen beide MOSFETs ausgeschaltet sind.
Bei Verwendung von IGBTs muss der zusätzliche stromunabhängige
Anteil der Durchlasskennlinie berücksichtigt werden, und je nach Strom-
6metal-oxide-semiconductor field-effect transistor s
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Abb. 6.13: Näherung (blau) der
Durchlasskennlinien von Diode und
IGBT mit gleichen Parametern
UT0 = 0,71 V und RT = 41 mΩ.
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richtung und Schalterstellung des Moduls ist entweder ein IGBT oder eine
Diode durchflossen, was die gemeinsame Berücksichtigung des Spannungs-
abfalls erschwert. Zur Vereinfachung kann man die Durchlasskennlinien
von IGBT und Diode durch die gleichen Parameter UT0 und RT annähern,
wie in Abb. 6.13 dargestellt. Hier wird der ungünstigste Fall zugrunde
gelegt, weshalb die Ersatzkennlinie die Durchlassspannung des IGBTs
besser beschreibt und die Spannung der Diode überschätzt wird. Zur Ver-
besserung der Ersatzkennlinie schlägt [44] eine gewichtete Mittelung der
Parameter von IGBT und Diode vor, was aber Kenntnis oder Annahmen
über die Stromaufteilung zwischen IGBT und Diode voraussetzt, die im
Allgemeinen vom Verlauf der Kondensatorspannungen der Submodule
abhängig ist.
Die Spannungsabfälle können nun durch UTz = nUT0 und RTz = nRT
berücksichtigt werden, wie in Abb. 6.12 dargestellt. Der ohmsche Anteil
wird im Widerstand R in (6.39) berücksichtigt, während für die Verluste
durch UTz mit
PvT = UTz
6
2π
∫ 2π
0
∣∣∣∣
1
3
IDC +
1
2
Î cosϑ
∣∣∣∣ dϑ (6.40)
= UTz Î
6
π
1
4
∫ 2π
0
|x+ cosϑ| dϑ, x = 2
3
IDC
Î
(6.41)
= UTz Î
6
π
[√
1− 49x2 + x
(
π
2 − acosx
)]
(6.42)
≈ UTz Î
6
π
[
1 +
2π − 4
9
I2DC
Î2
]
(6.43)
gerechnet werden kann. Die Lösung des Integrals wurde dabei mit der
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Abb. 6.14: Bei der analytischen Berechnung der Durchlassverluste ergibt sich
das Integral 1
4
∫ 2π
0
|x+ cosϑ|dϑ, wobei −1 ≤ x ≤ 1 und x = 2IDC
3Î
. Die
exakte Lösung kann mit der Näherung nach oben abgeschätzt
werden, wobei der relative Fehler unter 2% bleibt.
Näherung aus Abb. 6.14 vereinfacht. Bei Verwendung von IGBTs können
mit (6.39) und (6.43) die Durchlassverluste im kreisstromfreien Betrieb
berechnet werden.
Zur Abschätzung der Schaltverluste kann eine konstante Schaltverlust-
energie angenommen werden, was zu
Pvs = 6nEsfs (6.44)
führt, wobei Es die Ein- und Ausschaltverluste und die reverse-recovery-
Verluste enthält und fs die mittlere Schaltfrequenz eines Moduls ist.
Die zur Auswertung von (6.39) und (6.43) notwendige Angabe des
Gleichstroms IDC bestimmt man näherungsweise aus der Leistungsbi-
lanz 3 Û Î cos(ϕ) = 2UDCIDC ohne Verluste zu
IDC =
3Û Î cos(ϕ)
2UDC
(6.45)
oder mit Berücksichtigung der Verluste Pv aus der Bilanz
3 Û Î cos(ϕ) + 2Pv = 2UDCIDC. (6.46)
Diese Leistungsbilanz entspricht Wechselrichterbetrieb mit festgelegter
Wirk- und Blindleistung auf der AC-Seite, während die Verluste von der
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DC-Seite aufgebracht werden müssen. Setzt man Pv = PvR + PvT in
(6.46) ein, ergeben sich mit den Abkürzungen
GR =
[
4
3
R+ 2Rd + (π − 2)
8
3π
UTz
Î
]−1
(6.47a)
Pvq =
3
2
Î2R+
12
π
UTz Î + 3Û Î cos(ϕ) (6.47b)
die Lösungen
IDC = UDCGR
(+)
−
√
U2DCG
2
R − PvqGR (6.48)
für den Gleichstrom im stationären kreisstromfreien Betrieb. Im Falle der
positiven Wurzel in (6.48) ergibt sich wegen UDC > 0 immer ein positiver
Gleichstrom, also keine Änderung der Energieflussrichtung. Technisch
sinnvoll ist daher die Lösung mit negativem Vorzeichen der Wurzel. Bei
Gleichrichterbetrieb wird in der Regel die Leistung der DC-Seite festgelegt
und die AC-Seite muss die Verluste decken, weshalb Pv dann auf der
rechten Seite der Bilanz (6.46) steht. Die Lösung (6.48) ist eine Näherung,
da sie mit der Näherung aus Abb. 6.14 gewonnen wurde. Setzt man die
näherungsfreie Berechnung (6.42) der Verluste PvT in (6.46) ein, tritt
der gesuchte Gleichstrom zusätzlich im Argument von acos() auf, was die
Lösung erschwert. Setzt man UTz = 0, liefert (6.48) das Ergebnis aus [89]
für kreisstromfreien Betrieb.
Die Ausdrücke (6.39), (6.43) und (6.44) erlauben eine einfache Be-
rechnung der Verluste, die durch ohmsche Anteile und durch die Leis-
tungshalbleiter im kreisstromfreien Betrieb entstehen. Allerdings können
die Durchlass- und Schaltverluste nicht mehr den einzelnen IGBTs und
Dioden der Submodule zugeordnet werden, was insbesondere für die
Dimensionierung der Entwärmung wichtig ist.
Simulation Mit einer Simulation können die Stromwelligkeit, die Unter-
schiede der Durchlasskennlinien und die Abhängigkeit der Schaltverluste
von dem geschalteten Strom und der Spannung berücksichtigt werden.
Außerdem kann die Aufteilung der Verluste auf die einzelnen Bauelemen-
te und die Schwankung der Sperrschichttemperaturen ermittelt werden.
Die Durchlassspannung über IGBT und Diode wird in der Simulation
mit den Kennlinien in Abb. 6.13 berücksichtigt. Die in Abb. 6.15 darge-
stellte Strom- und Spannungsabhängigkeit der Schaltverluste wurde mit
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Abb. 6.15: Schaltverlustenergien
des IGBTs und der Diode in
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Doppelpuls-Versuchen [60, S. 109] an einem Submodul gemessen, um für
jeden Schaltvorgang eine entsprechende Verlustenergie zu erhalten.
Zum Vergleich der analytischen Berechnung mit der Simulation werden
zunächst nur die Durchlass- und Schaltverluste der Leistungshalbleiter
untersucht. Die ohmschen Verluste der Zweigdrosseln werden später
betrachtet.
Leistungshalbleiter Die Submodule sind mit dem Schalter IKW30N60T
von Infineon aufgebaut, der IGBT und Diode in einem TO-247-Gehäuse
enthält [43]. Die Durchlasskennlinien von IGBT und Diode lassen sich
bei 105◦C näherungsweise durch gleiche Parameter UT0 = 0,71 V und
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Abb. 6.16: Durchlass- und Schaltverluste bei kreisstromfreiem Betrieb (6.9)
mit Î = 20,5 A für m = 1 und m = 0. Durch Näherung der Durchlasskennli-
nien aus Abb. 6.13 berechnet: PvT + PvR mit (6.45), PvT + PvR
mit (6.48). Die Simulation berücksichtigt die individuellen Durchlasskennlini-
en und liefert die für jede Dioden- und IGBT-Position separat dargestellten
Verluste: D1, T1, D2, T2.
RT = 41 mΩ darstellen, wie Abb. 6.13 zeigt. Für drei Doppelsubmodu-
le je Zweig führt dies auf UTz = 4,3 V und RTz = 251 mΩ und die in
Abb. 6.16 dargestellten Durchlassverluste, wobei mit dem Gleich-
strom aus (6.45) und mit dem Gleichstrom aus (6.48) berechnet
wurde und (6.39) mit Rd = 0 und R = RTz ausgewertet wird, um nur
die Leistungshalbleiter zu erfassen. Die ebenfalls dargestellten simulier-
ten Durchlassverluste liegen unter den analytischen Ergebnissen, wobei
der Unterschied bei Gleichrichterbetrieb am größten ist. Das liegt an
der konservativen Wahl der Ersatzkennlinien in Abb. 6.13, wodurch die
Ergebnisse von (6.39) und (6.43) eine obere Schranke für die Durch-
lassverluste darstellen, denn die Ersatzkennlinie unterschlägt die etwas
geringeren Durchlassverluste der Diode im Vergleich zum IGBT. Da die
bei der analytischen Näherung verwendete Ersatzkennlinie den IGBT
besser beschreibt, erwartet man bei Wechselrichterbetrieb bessere Über-
einstimmung, denn dann entstehen die Durchlassverluste hauptsächlich
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an T2. Diese Erwartung wird in Abb. 6.16 bei beiden Methoden zur
Bestimmung des Gleichstroms bestätigt.
Das Datenblatt [43] weist bei einem geschalteten Strom von 15 A und
einer Spannung von 400 V für die Summe der Schaltverlustenergien den
Wert Es = 1,25 mJ aus, was bei einer Schaltfrequenz von fs = 1,5 kHz
mit (6.44) auf die Schaltverluste Pvs = 68 W führt. Die simulierten Schalt-
verluste liegen deutlich unter dieser Abschätzung, wie man Abb. 6.16
entnehmen kann, denn die Näherung (6.44) rechnet mit einer höheren
Schaltfrequenz und nimmt für jeden Schaltvorgang die ungünstigste Ver-
lustenergie an. Außerdem gelten die im Datenblatt angegebenen Schalt-
verluste für eine Streuinduktivität des Kommutierungskreises von 136 nH,
während die Streuinduktivität der Submodule unter 70 nH liegt.
Die analytische Berechnung der Durchlassverluste mit (6.39) und (6.43)
zeigt insbesondere um ϕ = 0◦ gute Übereinstimmung mit der Simula-
tion, während die mit (6.44) berechneten Schaltverluste höher sind als
die simulierten. Der größte Teil der Durchlassverluste entsteht durch
den stromunabhängigen Anteil der Durchlasskennlinien, sodass Parallel-
schaltung von IGBTs und Dioden nur begrenzte Verbesserung bietet. Im
Gegensatz dazu lassen sich die Durchlassverluste im Niederspannungsbe-
reich durch Einsatz von MOSFETs erheblich reduzieren, wie man auch
am Beispiel von [46] sieht.
Die Simulationsergebnisse in Abb. 6.16 weisen bei ϕ = 0◦ und bei ϕ =
180◦ ungünstige Verlustverteilungen auf: Bei Wechselrichterbetrieb, al-
so ϕ = 0◦ entstehen in T2 die meisten Verluste, während bei Gleichrich-
terbetrieb, also ϕ = 180◦ die meisten Verluste in D2 entstehen. Denn
beim M2C werden die Schalter, welche zwischen den Anschlüssen des
Submoduls liegen, hier T2 und D2, mit einem Gleichstromanteil belastet,
der bei den Schaltern, die in Reihe mit dem Submodulkondensator liegen,
nicht auftritt. Diesem Nachteil kann man durch Parallelschaltung von
IGBT- und Dioden auf Chip- oder Modulebene begegnen [111, 63], was
die Verluste auf eine größere Fläche verteilt sowie die Durchlassverluste
des ohmschen Anteils reduziert. Allerdings müssen dann statische und
dynamische Stromaufteilung der Parallelschaltung gewährleistet werden.
Zweigdrosseln Der Wicklungswiderstand der Zweigdrosseln ist 75 mΩ
und kann mit dem Zweigwiderstand R berücksichtigt werden. In Abb. 6.17
sind die ohmschen Verluste dargestellt, die im kreisstromfreien Betrieb
durch die Zweigdrosseln verursacht werden. Dabei wurde mit (6.39),
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Abb. 6.17: Ohmsche Verluste der
Zweigdrosseln im kreisstromfreien
Betrieb mit Î = 20,5 A:
(6.39) mit R = 75 mΩ und
Rd = 0, Simulation. −90
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Rd = 0 und R = 75 mΩ für Î = 20,5 A gerechnet. Bei Modulations-
grad m = 1 ist die Übereinstimmung mit dem Simulationsergebnis besser
als bei Modulationsgrad m = 0. Im Vergleich zu den Durchlassverlusten
in Abb. 6.16 ist der Anteil der ohmschen Verluste der Zweigdrosseln
gering, weil bei Verwendung von IGBTs die Verluste durch den strom-
unabhängigen Anteil der Durchlasskennlinie dominieren. Die Verluste
im Kern der Zweigdrosseln können aus den vom Hersteller angegebenen
Gesamtverlusten und den berechneten ohmschen Verlusten grob auf 13 W
je Zweigdrossel abgeschätzt werden.
In diesem Abschnitt wurden analytisch berechnete Durchlass- und
Schaltverluste mit Simulationsergebnissen verglichen, wobei sich eine gu-
te Übereinstimmung für die Durchlassverluste ergab. Durch die Näherung
des Betragsmittelwerts des Zweigstroms in Abb. 6.14 konnten die Durch-
lassverluste bei Berechnung des Gleichstroms berücksichtigt werden, was
die Berechnung der Durchlassverluste nochmals verbessert. Die einfache
Berechnung der Schaltverluste anhand der mittleren Schaltfrequenz und
einer konstanten Schaltverlustenergie aus dem Datenblatt liegt deutlich
über den Simulationsergebnissen, da sie konservativ den ungünstigsten
Fall unterstellt. Im Abschnitt 6.3.6 wird, ausgehend von den ermittelten
Verlusten, die Temperatur der Leistungshalbleiterbauelemente ermittelt.
6.3.5 Verluste der Submodulkondensatoren
Der Verlustfaktor der eingesetzten Folienkondensatoren DC-LINK MKP4
von Wima ist im Datenblatt [109] bei 1 kHz mit tan δ ≤ 10−4 angegeben,
was auf einen verlustäquivalenten Serienwiderstand von RESR = 0,43 mΩ
für die Parallelschaltung von fünf Kondensatoren umgerechnet werden
kann. Sind alle n = 6 Module eines Zweiges an der Spannungsbildung
beteiligt, erhöht sich dadurch der Zweigwiderstand um nRESR = 2,6 mΩ,
wenn man unterstellt, dass RESR für den gesamten Frequenzbereich des
Zweigstroms gilt. Die zugehörigen Verluste sind klein gegenüber den
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Abb. 6.18: Die zwei Halbbrücken eines Doppelsubmodules werden durch einen
gemeinsamen Kühlkörper entwärmt, was auf das links dargestellte Wärme-
netz führt. Zur Simulation der Verluste kann ein Doppelsubmodul durch zwei
Submodule nachgebildet werden, wie rechts dargestellt. Die Isolation zum
Kühlkörper besteht aus beschichteter Kaptonfolie, was durch die thermischen
Widerstände RthKAP berücksichtigt wird.
Durchlassverlusten oder den Verlusten der Zweigdrosseln.
6.3.6 Entwärmung der Leistungshalbleiter
Bei den Doppelsubmodulen der Modellanlage werden die vier IGBTs
und Dioden mit einem gemeinsamen Kühlkörper entwärmt, was durch
das Wärmenetz in Abb. 6.18 dargestellt werden kann. Zur elektrischen
Isolation wird eine beschichtete Kaptonfolie verwendet, deren thermi-
scher Widerstand von TO-247-Gehäuse zum Kühlkörper mit RthKAP
berücksichtigt wird. Der thermische Widerstand des eingesetzten Kühl-
körpers SK132 von Fischer Elektronik wird mit RthKA modelliert. Zur
Simulation der Verluste kann ein Doppelsubmodul durch zwei Submodule
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nachgebildet werden, wie in Abb. 6.18 dargestellt. Daher können die in
Abschnitt 6.3.4 für T1, D1, T2, und D2 ermittelten Verluste auch für
die Verluste von T3, D3, T4 und D4 angesetzt werden, wenn man ideale
Verteilung der Verluste auf alle Module annimmt:
PT1 = PT3 PD1 = PD3 (6.49)
PT2 = PT4 PD2 = PD4. (6.50)
Der thermische Widerstand der Dioden von Sperrschicht zu Gehäuse
ist mit 1,05 K/W um mehr als 20% größer als der thermische Wider-
stand der IGBTs mit 0,8 K/W, während sich die maximal auftretenden
Verlustleistungen kaum unterscheiden, weshalb die thermische Grenze
bei Gleichrichterbetrieb erreicht wird. Nimmt man vereinfachend an,
dass sich die gesamten Durchlass- und Schaltverluste lediglich auf die
Dioden D2 und D4 verteilen, lässt sich die Sperrschichttemperatur der
Dioden mit
TjD2 = TjD4 = PDT (RthDjc +RthKAP + 2RthKA) + TA (6.51)
= 40 K + TA (6.52)
berechnen, wobei für den Zahlenwert von PDT = 10,6 W die analytisch be-
rechneten Gesamtverluste von 383 W durch die zweifache Anzahl der Dop-
pelsubmodule geteilt wurde. Bei einer Umgebungstemperatur von 50◦C
ergibt sich die mittlere Sperrschichttemperatur zu 90◦C, was angesichts
einer maximal zulässigen Temperatur von Tj,max = 175◦C genug Reserve
bietet für die bisher vernachlässigte zeitliche Temperaturschwankung.
Um die zeitliche Schwankung der Sperrschichttemperaturen zu ermit-
teln, muss die thermische Trägheit der Entwärmung und die zeitliche
Schwankung der Verlustleistung berücksichtigt werden. Die zeitliche
Schwankung der Verlustleistung erhält man durch eine Simulation und
die thermische Trägheit kann man modellieren, indem man das Wärme-
netz aus Abb. 6.18 um thermische Kapazitäten erweitert. Da für den
Kühlkörper und die Kaptonfolie keine Datenblattangaben über ther-
mische Kapazitäten verfügbar sind und die thermische Kapazität des
Kühlkörpers deutlich größer ist als die thermischen Kapazitäten eines
TO-247-Gehäuses, wird das dynamische thermische Modell aus dem Da-
tenblatt [43] mit einer konstant angenommenen Gehäusetemperatur Tc
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Abb. 6.19: Simulationsergebnisse der Sperrschichttemperaturen von Zweig 1 bei
kreisstromfreiem Betrieb (6.9) mit Î = 20,5 A, m = 1, A = 1 und dem Mo-
dulationsalgorithmus A 1: (a) Wechselrichterbetrieb, (b) Gleichrichterbetrieb.
Modul 1 und Bereich aller Module .
aus der überschlägigen Berechnung
Tc = PDT (RthKAP + 2RthKA) + TA (6.53)
= 29 K + TA (6.54)
kombiniert. Das entspricht der mittleren Gehäusetemperatur bei dem
oben angenommenen Fall, wo eine gleichmäßige Verteilung der Gesamtver-
luste auf die Dioden unterstellt wurde. Bei einer Umgebungstemperatur
von 50◦C liegt die Gehäusetemperatur demnach bei Tc = 79◦C.
Abb. 6.19 zeigt die Simulationsergebnisse des thermischen Modells
aus dem Datenblatt, wenn man die Durchlass- und Schaltverluste bei
kreisstromfreiem Betrieb (6.9) einspeist und nur die Temperaturerhöhung
gegenüber der Gehäusetemperatur darstellt. Die mittlere Sperrschicht-
temperatur liegt hier 6,2 K über der des Gehäuses, was bei 79◦C Gehäuse-
temperatur zu 85◦C führt und damit unter dem überschlägig berechneten
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Abb. 6.20: Simulationsergebnisse der Sperrschichttemperaturen von Zweig 1 bei
kreisstromfreiem Betrieb (6.9) mit Î = 20,5 A, m = 1, A = 1 und dem Mo-
dulationsalgorithmus A 4: (a) Wechselrichterbetrieb, (b) Gleichrichterbetrieb.
Modul 1 und Bereich aller Module .
Wert von 90◦C liegt.
Die dargestellten Sperrschichttemperaturen wurden mit dem Modu-
lationsalgorithmus A 1 ermittelt, der zu einer mittleren Schaltfrequenz
von etwa 1,5 kHz führt. Modulationsalgorithmus A 4 hat eine deutlich
niedrigere Schaltfrequenz von etwa 0,8 kHz, führt aber in diesem Fall
zu keiner signifikanten Änderung der Sperrschichttemperaturen, wie
Abb. 6.20 zeigt. Für den IGBT T2 im Wechselrichterbetrieb und die Di-
ode D2 bei Gleichrichterbetrieb ergeben sich sogar die gleichen mittleren
Sperrschichttemperaturen. Diese geringen Unterschiede bestätigt auch
Abb. 6.21, in der die mittleren Sperrschichttemperaturen von T2 und D2
bei Modulationsalgorithmus A 1 und A 4 über der Phasenverschiebung ϕ
dargestellt sind. Die ebenfalls dargestellte Schwankungsbreite der Sperr-
schichttemperaturen weist lediglich beim Modulationsalgorithmus A 1
höhere Maximalwerte der Temperatur von T2 auf. Da die Schaltverluste
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Abb. 6.21: Sperrschichttemperaturen des am stärksten beanspruchten IGBTs T2
links und der am stärksten beanspruchten Diode D2 rechts bei Modulati-
onsalgorithmus A 1 (rot) und A 4 (blau). Die durchgezogenen Linien geben
die mittlere Sperrschichttemperatur an, während die gefüllten Flächen die
Schwankungsbreite darstellen.
−90◦ 0◦ 90◦
0
10
20
−180◦ 180◦ϕ
Pv in W A 1
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Abb. 6.22: Vergleich der Schaltverluste von A 1 (links) und A 4 (rechts)
im kreisstromfreien Betrieb mit Modulationsgrad m = 1, Î = 20,5 A und
UDC = 650 V: D1, T1, D2, T2.
lediglich etwa 6% der Halbleiterverluste ausmachen, ergibt sich kaum ein
Unterschied durch die reduzierte Schaltfrequenz von Modulationsalgo-
rithmus A 4. Der in Abb. 6.22 dargestellte Vergleich zeigt, dass sich die
Schaltverluste von A 1 und A 4 insbesondere bei ϕ = ±90◦ unterscheiden.
In diesem Abschnitt wurden die Sperrschichttemperaturen eines Dop-
pelsubmodules am Beispiel des kreisstromfreien Betriebs und bei ϕ = 0◦
und ϕ = 180◦ ermittelt. Die berechnete Gehäusetemperatur wurde zum
transienten thermischen Modell des Datenblatts addiert, um die Schwan-
kungsbreite der Sperrschichttemperaturen zu simulieren. Die zuvor über-
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schlägig ermittelten Temperaturen lagen etwas über den Mittelwerten
der simulierten Verläufe und innerhalb des zulässigen Bereichs.
6.3.7 Berechnung der mindestens notwendigen Gleichspannung
Bei Wahl der Gleichspannung spielen insbesondere
• die Klemmenspannung auf der AC-Seite,
• die Gleichtaktspannung uNM,
• die Spannungsabfälle über
– den Halbleiterbauelementen,
– den Zweigdrosseln und
– den ohmschen Anteilen R und Rd
eine Rolle. Im Abschnitt 6.3.2 wurde deshalb die Gleichspannung mit
einer Reserve angesetzt, um die vernachlässigten Spannungsabfälle über
der Zweigdrossel, über den ohmschen Anteilen der Zweige und der Gleich-
spannungsseite und über den Leistungshalbleiterbauelementen zu berück-
sichtigen. Mit dem Netzwerk in Abb. 6.23 können die Spannungsabfälle
näherungsweise beschrieben werden. Die Durchlassspannung von Dioden
und IGBTs wird durch eine gemeinsame Ersatzkennlinie modelliert, wie
in Abb. 6.12 dargestellt, sodass der ohmsche Anteil RT , mit der Mo-
dulzahl n multipliziert, dem Zweigwiderstand R zugeschlagen werden
kann, während UTz = nUT0 den stromunabhängigen Teil bezeichnet.
Die Parameter UT0 und RT wählt man so, dass die Ersatzkennlinie
den Spannungsabfall im relevanten Strombereich nicht unterschätzt. Bei
Verwendung von MOSFETs ist UTz = 0 und RT entspricht dem Durch-
lasswiderstand RDS,on.
Zwei Vorgehensweisen zur Berücksichtigung der Spannungsabfälle bie-
ten sich an:
Betragssumme Zur Abschätzung des Spannungsfalls können die Beträge
der einzelnen Anteile addiert werden, die sich beim Maschenumlauf
über die DC-Seite und die Zweige einer Phase in Abb. 6.23 ergeben:
Uabf = max |iDC|Rd+2UTz+2Rmax |iz1|+2Lmax
∣∣ d
dt iz1
∣∣ . (6.55)
Dabei wurden die Maximalwerte von |iz1| und
∣∣ d
dt iz1
∣∣ auch für iz2
angenommen.
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Abb. 6.23: Netzwerk einer M2C-Phase zur Modellierung der Spannungsabfälle
(links). Darstellung der übertriebenen Spannungsabfälle von Zweigdrossel L,
Zweigwiderstand R und den Leistungshalbleitern bei kreisstromfreiem Be-
trieb (rechts).
Unterstellt man ausreichend Spannungsreserve für die Submodule, ist die
Aussteuerungsgrenze erreicht, wenn es mindestens ein Minimum mit uq1 = 0
gibt, während für alle anderen Minima uq1 ≥ 0 gilt. Dieser Grenzfall ist
mit gezeichnet und man erkennt, dass die verwendete Gleichtaktspan-
nung uNM nach (6.9b) keine optimale Phasenlage mehr hat, weil sie ohmsche
und induktive Spannungsabfälle vernachlässigt. Die Spannungsabfälle an R
und L führen dazu, dass die Phasenverschiebung von uNM nicht mehr optimal
ist im Vergleich zu der mit gezeichneten Spannung uq1 mit verbesserter
Gleichtaktspannung.
Aussteuerungsgrenze Unterstellt man ausreichend Spannungsreserve
für die Submodule, erreicht ein M2C mit unipolaren Modulen die
Aussteuerungsgrenze, wenn die eingeprägte Spannung
uq1 =
UDC
2
− Rd
2
iDC −Riz1 − L
d
dt
iz1 − u1 − uNM − sign(iz1)UTz
(6.56)
eine oder mehrere Berührstellen mit 0 V hat und überall sonst
positiv ist, wie in Abb. 6.23 beispielhaft dargestellt, denn durch
die Reihenschaltung der unipolaren Module können keine nega-
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tiven Spannungen uq1 eingeprägt werden.7 Daher kann aus der
Berührstelle von (6.56) die mindestens notwendige Gleichspannung
ermittelt werden.
Die Betragssumme der einzelnen Spannungsabfälle in (6.55) ist besonders
einfach, vernachlässigt aber die Phasenverschiebung zwischen dem ohm-
schen und dem induktiven Spannungsabfall. Daher wird die Gleichspan-
nung zunächst mittels (6.56) unter Vernachlässigung von UTz bestimmt
und danach der Spannungsabfall 2UTz aufgeschlagen.
Um die weiteren Berechnungen übersichtlich zu halten, wird der Gleich-
strom IDC als gegebene Konstante betrachtet. Setzt man UTz = 0 und den
kreisstromfreien Betrieb (6.9) in (6.56) ein, erhält man die eingeprägte
Zweigspannung
uq1(ϑ,A) =
UDC
2
− IDCRe − Re
{
uXe
jϑ − Û A
6
ej3ϑ
}
, (6.57)
wobei die Abkürzungen
Re =
[
Rd
2
+
R
3
]
(6.58)
uX =
[
1
2
(R+ jωL)Îejϕ + Û
]
(6.59)
verwendet wurden. Um eine magnetische Kopplung k mit k ∈ [0, 1] zwi-
schen oberer und unterer Zweigdrossel zu berücksichtigen, kann man L
in (6.59) durch L(1 − k) ersetzen, wobei im Falle zunehmender Kopp-
lung k −→ 1 der Einfluss der Zweigdrosseln verschwindet.
Um die Grenze der Spannungsaussteuerung zu finden, betrachtet man
das Minimum von uq1 über ϑ: Ergibt sich ein positiver Wert, ist die
Grenze noch nicht erreicht, ergibt sich ein negativer Wert ist die Grenze
überschritten. Auf der Grenze ergibt sich null. Mit der Abkürzung
X =
Î
Û
(R+ jωL)ejϕ (6.60)
lässt sich die Ableitung von (6.57) nach ϑ als
duq1
dϑ
=
Û
2
Im
{
(X + 2) ejϑ −Aej3ϑ
}
(6.61)
7Wird der M2C aus Modulen in Vollbrückenschaltung aufgebaut, kann die eingeprägte
Spannung negativ sein und der Spitzenwert der Wechselspannung kann deutlich
höher als die Gleichspannung sein.
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darstellen. Um Kandidaten für die Minima von uq1 über ϑ zu erhalten,
müssen die Nullstellen von (6.61) bestimmt werden, also die Lösungen
von
0 = Im
{
(X + 2) ejϑ −Aej3ϑ
}
(6.62)
für ϑ = ωt gefunden werden. Zunächst wird der Fall A = 0 betrachtet
und dann der kompliziertere Fall A = 1 diskutiert.
Fall 1: keine Gleichtaktspannung Für A = 0 lässt sich (6.62) als
0 = Im
{
ejϑ z
}
(6.63)
= c sin(ϑ+ γ) mit c = |z| und γ = arg(z) (6.64)
darstellen, wobei zur Abkürzung
z = X + 2 (6.65)
eingeführt wurde. Damit lassen sich die Nullstellen von (6.62) für A = 0
angeben:
ϑ = k1π − γ, k1 ∈ {. . . ,−2,−1, 0, 1, 2, . . .} . (6.66)
An den Stellen der Minima ist die zweite Ableitung von (6.61) positiv,
was sich für A = 0 durch die Ungleichung
0 < Re
{
ωejϑz
}
= ω cos(ϑ+ γ) (6.67)
ausdrücken lässt. Unter Beachtung von (6.66) ergibt sich also ein Mi-
nimum für alle k1, welche die Ungleichung cos(k1π) > 0 erfüllen, also
für gerades k1. Da die Funktion uq1 periodisch ist, genügt es, eines der
Minima zu betrachten, z. B. das für k1 = 0, welches im Falle A = 0 bei
ϑ0 = −γ (6.68)
liegt. Eingesetzt in (6.57) ergibt sich im Falle A = 0 der minimale Wert
uq1,min(A=0) = uq1(ϑ0, 0) (6.69)
von uq1 in Abhängigkeit der Vorgaben (6.9), also von Û , Î und ϕ. Die
Grenze der Spannungsaussteuerung ist erreicht, wenn uq1,min = 0 gilt.
Sind Û , Î und ϕ gegeben, dann muss die Gleichspannung mindestens
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den Wert UDC,min(A=0) haben, der sich durch Lösen von uq1,min(A=0) = 0
aus (6.69) ergibt, nachdem man IDC mit (6.48) ersetzt hat. Mit den
Abkürzungen
uϑ(ϑ) = Re
{
uX(ϑ)e
jϑ
}
(6.70)
Pvqr = PvqRe (6.71)
VR = 2GRRe (6.72)
kann man uq1,min = 0 auf die Form
0 = UDC(1− VR) +
√
U2DCV
2
R − 2PvqrVR − 2uϑ(ϑ0) (6.73)
bringen und erhält die Lösungen
UDC,min(A=0) = a(ϑ0)− sign(a(ϑ0))
√
a2(ϑ0) + b(ϑ0), (6.74)
mit
a(ϑ) =
2uϑ(ϑ)(VR − 1)
2VR − 1
und b(ϑ) =
4u2ϑ(ϑ) + 2PvqrVR
2VR − 1
. (6.75)
Ersetzt man IDC in uq1,min = 0 näherungsweise durch (6.45), ergibt sich
UDC,min(A=0) = uϑ(ϑ0) +
√
u2ϑ(ϑ0) + 3ReÛ Î cos(ϕ) (6.76)
für die Gleichspannung. Bei geringen Verlusten liegt der relative Fehler der
Näherung (6.76) deutlich unter 1‰, sodass auf die exakte Rechnung (6.74)
verzichtet werden kann.
Fall 2: mit Gleichtaktspannung Mit der durch A = 1 hinzugenom-
menen Gleichtaktspannung uNM = −A6 Û cos(3ϑ) lässt sich die maxi-
mal mögliche Ausgangsspannung erhöhen. Allerdings erkennt man in
der Abb. 6.24, dass die Minima der eingeprägten Zweigspannung uq1
mit A = 1 unterschiedliche Werte haben, der dargestellte Fall also Verbes-
serungsmöglichkeiten bietet, denn eines der Minima berührt bei Erhöhung
der Aussteuerung früher die Abszissenachse. Ursächlich dafür sind die
Spannungsabfälle über der Zweiginduktivität L und dem Widerstand R,
deretwegen die Nulldurchgänge der Grundschwingung von uq1 nicht mit
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Abb. 6.24: Verläufe von uq1 bei drei ver-
schiedenen Gleichtaktspannungen uNM
im kreisstromfreiem Betrieb (6.9):
(A = 0) uNM = 0,
(A = 1) uNM = − 16 Û cos(3ϑ),
optimierte Gleichtaktspannung. ϑ0,opt −
π
3
ϑ0 ϑ0,opt
0
ϑ
uq1 A = 0
A = 1
uNM,opt
Nulldurchgängen der Gleichtaktspannung uNM = −A6 Û cos(3ϑ) zusam-
menfallen. Diese Tatsache erschwert auch das Lösen der Gleichung (6.62)
für A = 1, denn das führt auf
0 = c sin (ϑ+ γ)− sin(3ϑ). (6.77)
Im Folgenden soll also eine Vorgabe für uNM gefunden werden, sodass die
Minima von uq1 gleiche Werte besitzen, mit dem Ziel einer gesteigerten
Gleichspannungsausnutzung. In Abb. 6.24 ist der gewünschte Verlauf
von uq1 mit eingetragen.
Eine gesteigerte Gleichspannungsausnutzung ist gegeben, wenn (6.77)
auf die Form
0 = sin(x)− 1
2
sin(3x) (6.78)
gebracht werden kann, was man mit der Gleichtaktspannung
uNM,opt = Û
d
6
cos(3 (ϑ+ ϕ3)) (6.79)
erreichen kann. Gesucht sind also die reellen Parameter ϕ3 und d des
Ansatzes (6.79), sodass ddϑuq1 = 0 auf die Form (6.78) gebracht werden
kann. Bei Einsatz von (6.79) lässt sich ddϑuq1 = 0 mit (6.65) als
0 = Im
{
ejϑz − dej3(ϑ+ϕ3)
}
(6.80)
schreiben, was man mit c = |z| und γ = arg(z) auf
0 = sin(ϑ+ γ)− d
c
sin(3 (ϑ+ ϕ3)), c = |z| , γ = arg(z) (6.81)
bringen kann. Aus dem Vergleich der Koeffizienten mit (6.78) folgt
d =
c
2
(6.82)
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für die Konstante d und aus dem Vergleich der Argumente folgt
ϕ3 = γ (6.83)
für die Konstante ϕ3 des Ansatzes (6.79). Anders als für den Ansatz (6.9b)
lassen sich für den Ansatz (6.79) die Nullstellen von ddϑuq1 mittels der
Beziehung sin(3x) = 3 sin(x)− 4 sin3(x) aus (6.81) ermitteln:
ϑ = k1π±m1
π
6
−γ, k1 ∈ {. . . ,−2,−1, 0, 1, 2, . . .} , m1 ∈ {0, 1}. (6.84)
Minima von uq1,opt liegen an den Stellen (6.84), für die d
2
dϑ2uq1,opt > 0
gilt, also z. B. für
ϑ0,opt =
π
6
− γ. (6.85)
Damit lässt sich, analog zu (6.74) und mit (6.71) die Gleichspannung
UDC,min(opt) = uϑ(ϑopt) +
√
u2ϑ(ϑopt) + 3ReÛ Î cos(ϕ) (6.86)
angeben, die bei einer Vorgabe für die Gleichtaktspannung gemäß (6.79)
mindestens benötigt wird, um bei einem Ausgangsstrom I und einem
Lastwinkel ϕ eine Ausgangsspannung UN =
√
3U bereitzustellen. Bemer-
kenswert ist, dass sich in (6.86) der Kosinusterm aus dem Ansatz (6.79)
auflöst, da sich dessen Argument zu 3 (ϑ0,opt + ϕ3) = π2 ergibt.
In Abb. 6.24 erkennt man, dass sich die Stellen der Minima zwischen
dem Fall A = 1 und dem optimierten Fall kaum unterscheiden, sodass
man die Minima im Falle A = 1 näherungsweise mit dem Ergebnis (6.84)
bestimmen kann. Dabei muss entweder die Stelle ϑ = ϑ0,opt oder die
Stelle ϑ = ϑ0,opt − π3 herangezogen werden, abhängig davon, welche dem
Minimum der eingeprägten Zweigspannung entspricht. Das führt zu der
mindestens notwendigen Gleichspannung
UDC,min(A=1) =
max
{
uϑA(ϑ) +
√
u2ϑA(ϑ) + 3ReÛ Î cos(ϕ)
∣∣∣∣ϑ = ±
π
6
− γ
}
,
(6.87)
die man durch Fallunterscheidung ermitteln kann. Dabei wird mit der
Abkürzung
uϑA(ϑ) = uϑ(ϑ)−
1
6
Û cos(3ϑ) (6.88)
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√
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Abb. 6.25: Mindestens benötigte Gleichspannung für den links angegebenen
kreisstromfreien Betrieb in Abhängigkeit der Phasenverschiebung ϕ und
verschiedenen Ansätzen der Gleichtaktspannung uNM: UDC,min(A=0)
ohne Gleichtaktspannung, UDC,min(A=1) mit dem Ansatz (6.9b) und
A = 1 und UDC,min(opt) mit der optimierten Gleichtaktspannung (6.79).
Tab. 6.4: Mindestwerte der Gleichspannung für ϕ = 43◦ aus Abb. 6.25.
Ansatz Legende Wert bezogen auf UN
√
2
(6.9b) mit A = 0 UDC,min(A=0) 655 V 115,9%
(6.9b) mit A = 1 UDC,min(A=1) 573 V 101,4%
(6.79) optimiert UDC,min(opt) 568 V 100,5%
berücksichtigt, dass sich der Kosinusterm mit dreifacher Grundfrequenz
nicht aufhebt, weil nicht die optimierte Gleichtaktspannung eingesetzt
wird.
In Abb. 6.25 sind die bei den drei vorgestellten Ansätzen mindestens
benötigten Gleichspannungen für UN = 400 V =
√
3U , Î = 20,5 A in
Abhängigkeit der Phasenverschiebung ϕ dargestellt. In Tab. 6.4 werden
die Zahlenwerte für ϕ = 43◦ miteinander verglichen und dafür in der
rechten Spalte auf den Spitzenwert der verketteten Ausgangsspannung
ÛN = UN
√
2 bezogen. Aus der Differenz zwischen zweiter und dritter
Zeile kann man auf eine um 0,9% gesteigerte Ausnutzung der Gleich-
spannung schließen, wenn man die verbesserte Gleichtaktspannung (6.79)
einsetzt. Zur Berücksichtigung des stromunabhängigen Anteils der Durch-
lassspannungen können die berechneten Minimalwerte von UDC noch
um 2UTz erhöht werden.
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In Abschnitt 6.3.2 wurden die Spannungsabfälle vernachlässigt und die
Gleichspannung mit 15 % Reserve zu 650 V angesetzt. Bei Verwendung der
nicht optimierten Gleichtaktspannung und ungünstigster Phasenverschie-
bung beträgt dann das Minimum der eingeprägten Zweigspannung 35,3 V,
was einer Reserve von 12 % entspricht.
In diesem Abschnitt wurden die Minimalwerte der eingeprägten Zweig-
spannung unter Berücksichtigung der Spannungsabfälle betrachtet und
daraus die mindestens notwendige Gleichspannung bei verschiedenen
Ansätzen der Gleichtaktspannungen ermittelt. Außerdem konnte eine op-
timierte Gleichtaktspannung gefunden werden, die eine weitere Reduktion
der Gleichspannung gestattet.
6.3.8 Berechnung der maximal bereitzustellenden Zweigspannung
In einem stationären Arbeitsregime ist es in der Regel sinnvoll, wenn
der Aussteuerungsbereich des Stromrichters möglichst gut ausgenutzt
wird, denn das reduziert Schaltverluste und weitere spannungsabhängige
Belastungen des Stromrichters und der angeschlossenen Last. Beim M2C
kann sich außerdem die zur Modulation verwendete Anzahl an Span-
nungsstufen verringern, wenn der Stellbereich nicht voll ausgenutzt wird.
Der vollständigen Ausnutzung des Stellbereichs steht die Notwendigkeit
einer Stellreserve zum Ausregeln von Störungen und zum Einleiten von
Überführungen in andere Arbeitsregimes sowie gegebenenfalls der Betrieb
mit redundanten Submodulen entgegen.
Die obere Grenze der Spannungsaussteuerung ist erreicht, wenn mindes-
tens zu einem Zeitpunkt die verfügbare Zweigspannung gerade ausreicht,
um die Spannung uq1 einzuprägen. Zu diesen Zeitpunkten ist die auf
die Summenspannung bezogene eingeprägte Zweigspannung gerade eins,
einen Beispielverlauf zeigt Variante (c) in Abb. 6.4. Für A = 0 stellt sich
die maximale Zweigspannung an den Stellen (6.66) ein, bei denen die
zweite Ableitung der Zweigspannung uq1 negativ ist. Das ist z. B. für
ϑ1 = π − γ (6.89)
der Fall, wie man bei Betrachtung von (6.67) für umgekehrtes Relati-
onszeichen findet. Wird die Sternpunktspannung gemäß Ansatz (6.79)
vorgegeben, dann erhält man durch analoge Überlegungen die Stelle
ϑ1,opt = π +
π
6
− γ (6.90)
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bei der die Zweigspannung maximal ist. Diese Stelle kann, wie bei Unter-
suchung der Minima im vorigen Abschnitt, als Näherung für die Stelle
des Maximums bei Ansatz (6.9) mit A = 1 verwendet werden. Durch
Einsetzen von (6.89) bzw. (6.90) in (6.57) folgt die maximale Zweigspan-
nung
uq1,max(A=0) =
UDC
2
− IDCRe − uϑ(ϑ1) (6.91)
für A = 0 bzw.
uq1,max,opt =
UDC
2
− IDCRe − uϑ(ϑ1,opt) (6.92)
für den optimierten Ansatz (6.79). Verwendet man ϑ1,opt als Näherung
für die Stelle des Maximums von uq1 bei A = 1, erhält man
uq1,max(A=1) = max
{
uq1(ϑ, 1)
∣∣∣ϑ = ϑ1 ±
π
6
}
, (6.93)
wobei uq1(ϑ, 1) durch (6.57) und A = 1 gegeben ist. In Abb. 6.26 sind
die Maximalwerte der Zweigspannung für die drei untersuchten Ansätze
in Abhängigkeit der Phasenverschiebung dargestellt. Bei den durchge-
zogenen Verläufen wurde die in Abschnitt 6.3.2 gewählte Gleichspan-
nung UDC = 650 V eingestellt, weshalb der Betrieb ohne Gleichtaktspan-
nung nicht für den gesamten Lastwinkelbereich möglich ist. Beim Einsatz
der Gleichtaktspannung uNM oder uNM,opt liegen die Maximalwerte der
eingeprägten Zweigspannung unterhalb UDC = 650 V, wie man an den
Verläufen uq1,max(A=1) und uq1,max,opt sieht. Die gestrichelt
dargestellten Verläufe ergeben sich, wenn man die reduzierten Gleichspan-
nungen aus Abb. 6.25 einsetzt, also die Gleichspannung in Abhängigkeit
der Phasenverschiebung ϕ variiert.
Bei Anpassung der Gleichspannung an den jeweils gerade erforderlichen
Mindestwert im kreisstromfreien Betrieb und für den Sonderfall R = 0,
Rd = 0, entsprechen die Maximalwerte der eingeprägten Zweigspan-
nung für alle Phasenverschiebungen der jeweiligen Gleichspannung, wie
man durch Einsetzen von (6.76) in (6.91) sieht. Denn die Maxima von
uq1 liegen an den Stellen der Minima von uq2 und der induktive Span-
nungsabfall hebt sich wegen ddt iz1 = − ddt iz2 auf, weshalb die Wahl der
Gleichspannung ebenso anhand von uq2 getroffen werden kann.
Das Maximum der Zweigspannung entspricht der maximalen Span-
nung, welche die n Module eines Zweiges mindestens bereitstellen müssen.
Diesen mit (6.91), (6.92) bzw. (6.93) für die unterschiedlichen Fälle
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Abb. 6.26: Maximalwerte der eingeprägten Zweigspannung bei kreisstromfreiem
Betrieb (6.9) in Abhängigkeit der Phasenverschiebung ϕ: uq1,max(A=0)
ohne Gleichtaktspannung, uq1,max(A=1) mit dem Ansatz (6.9) und A = 1
und uq1,max,opt mit der optimierten Gleichtaktspannung (6.79). Die
durchgezogenen Verläufe gelten für UDC = 650 V, während sich die gestri-
chelten Werte ergeben, wenn man die Gleichspannung in Abhängigkeit der
Phasenverschiebung jeweils auf den Mindestwert aus Abb. 6.25 absenkt.
Dann entsprechen die Maximalwerte der Zweigspannungen näherungsweise
der jeweiligen Gleichspannung.
gegebenen Maximalwerte können zur Festlegung der minimalen Konden-
satorspannung UCmin verwendet werden und müssen gegebenenfalls um
die Spannung UTz erhöht werden. Der in Abschnitt 6.3.2 verwendete
Mindestwert UCmin = 117 V ermöglicht eine maximale Zweigspannung
von 702 V und liegt deutlich über den in Abb. 6.26 bei UDC = 650 V
geforderten Werten, was eine ausreichende Reserve zum Einprägen von
Kreisströmen garantiert.
In diesem Abschnitt wurde die maximal mögliche Spannungsaussteue-
rung des M2C untersucht, wenn die kreisstromfreie Vorgabe von Strömen
und Spannungen gemäß (6.9) angewendet wird. Es zeigt sich, dass der in
Abschnitt 6.3.2 gewählte Mindestwert UC,min = 117 V ausreichend hoch
gewählt wurde, um die bei der Festlegung vernachlässigten Spannungsab-
fälle aufzubringen.
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6.4 Vergleich von Modellanlagen mit Mittelspannungs-
M2Cs
Zunächst wird die in Abschnitt 6.3.3 berechnete Resonanzfrequenz der
Modellanlage nachgemessen und dann mit anderen Modellanlagen und
mit Mittelspannungs-M2Cs verglichen. Zwei wichtige Vergleichskriterien
sind dabei das Verhältnis von Abtastrate der Regelung zur Resonanzfre-
quenz und die in den Submodulen gespeicherte Energie, bezogen auf die
Nennscheinleistung des Stromrichters.
Die Resonanzfrequenz wurde mit Hilfe der Schaltung aus Abb. 6.27a
gemessen. Beide Zweige einer Phase werden von der Gleichspannungsseite
aus geladen, wobei die eine Hälfte der Module eingeschaltet ist und die
andere Hälfte in Bypass geschaltet wird. Schaltet man nun eines der
eingeschalteten Module für eine kurze Zeit in Bypass, wird die Resonanz
angeregt. Die anderen Phasen und die Last sind bei dieser Messung
abgeklemmt und die Schwingung pendelt nach dem Anregungsimpuls
aus, wobei die Hälfte der Module eingeschaltet ist und die andere Hälfte
in Bypass ist.
Die Resonanzfrequenz dieser Anordnung wird in Abschnitt 6.3.3 an-
hand der nominellen Werte von 4 mH für die wirksame Induktivität und
von 375 µF für die Submodulkapazität zu 318 Hz bestimmt. Der in der
Messung verwendete Zwischenkreiskondensator erhöht diesen Wert um
vernachlässigbare 1,6 %, weil dessen Kapazität etwa 32-mal höher ist als
die wirksame Kapazität der Submodule. Aus der Messung in Abb. 6.27
lässt sich der etwas niedrigere Wert von fres = 313 Hz ablesen. Dieser
Wert lässt sich z. B. mit einer 3,5% höheren wirksamen Induktivität
von 4,14 mH erklären, mit der auch die simulierten Verläufe zu den
gemessenen Verläufen in sehr gute Übereinstimmung gebracht werden
können, wie in Abb. 6.27b dargestellt.
Tab. 6.5 vergleicht die Resonanzfrequenzen fres und die bezogene
gespeicherte Energie τE der Konfigurationen eines Mittelspannungs-Pro-
totyps [92, 89] mit denen von Niederspannungs-Modellanlagen. Und
Abb. 6.28 visualisiert das Verhältnis von Resonanzfrequenz und Abtastra-
te. Die Abtastrate der Regelung wird meistens nicht explizit angegeben,
weshalb die in der Zweigspannung uq wirksame Schaltfrequenz fPWM
herangezogen wird. Außerdem ist die bezogene Induktivität L′ angegeben,
berechnet aus der in Abschnitt 6.3.2 eingeführten Definition (6.24). Die
bezogene Induktivität gibt Aufschluss über die relative Welligkeit des
Zweigstroms: Je höher L′ ist, umso höher ist die für den Kreisstrom
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Abb. 6.27: Schaltung (a) zur Messung der Resonanzfrequenz einer Phase: die
Hälfte der Module ist ein- und die andere in Bypass geschaltet, während die
anderen Phasen abgeklemmt sind. Von der Gleichspannungsseite wird Span-
nung angelegt und zur Anregung der Schwingung eines der eingeschalteten
Module kurz in Bypass geschaltet. Messergebnisse und Simulation (b) oben:
Spannung eines nicht geschalteten Moduls uC1 und des geschalteten
Moduls uC2, mitte: eingeprägte Zweigspannungen u1 und u2,
unten Strom i.
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Tab. 6.5: Zum Vergleich verschiedener Dimensionierungen von M2Cs kann
man die Resonanzfrequenz (6.36) des Schwingkreises heranziehen, der durch
die Induktivität der Zweigdrosseln und die Kapazität der Module gebildet
wird, wie in Abb. 6.10 dargestellt.
vgl. UDC
V
n I
A
C
mF
Lz+Mz
mH
fres(n)
Hz
fPWM
kHz
100L′ τE
ms
[89] 2806a 6 371a 2,5 0,185 405 10 4,3 8
[92]b 6077a 12 143a 1,75 0,185 685 10 0,77 20
[45] 600 5 14,4 4,4 1 120 8 4,3 90
[113] 500 4 5,4 1,36 4 97 5 7,7 80
[16] 200 4 4a 2,2 5,4 65 2,5 19 70
[1] 500 5 18,9 0,73 4,67 136 5 31 9
[77]c 560 8 21,7 6,6 2 88 12 21 50
[84]d 300 5 4a 3,6 3,6 70 4 8,5 100
hier 650 6 16 0,375 2 318 4,88 8,7 6
a aus den Messergebnissen entnommen
b auch in [89]
c Bemessungsfrequenz 75 Hz
d einphasiger Aufbau
wirksame Induktivität und umso höher ist die über der Drossel sichtbare
Schaltfrequenz.
Die bezogene gespeicherte Energie τE ist definiert als der Quotient
τE =
6WzC
Sn
(6.94)
aus der kapazitiv gespeicherten Energie WzC aller sechs Zweige und der
Scheinleistung Sn auf der Wechselspannungsseite. Für den Vergleich in
Tab. 6.5 wird τE aus der Gleichspannung UDC, dem Nennstrom I der
Anzahl n und der Kapazität C der Submodule unter Annahme eines
einheitlichen Modulationsgrades von m = 2/
√
3 berechnet
τe =
6WzC
Sn
=
6C2 n
[
UDC
n
]2
3UI
=
√
6CUDC
nI
(6.95)
und in der Einheit ms angegeben, was die gleichen Zahlenwerte bewirkt,
wie die auch übliche Angabe in W skVA . Die Mittelspannungs-M2Cs haben
eine bezogene gespeicherte Energie von 8 ms und 20 ms und nur die
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Abb. 6.28: Vergleich der Modellanlagen aus Tab. 6.5 mit zwei Mittelspan-
nungs-Prototypen anhand der Schaltfrequenz fPWM und der Resonanzfre-
quenz fres(n). Im grau markierten Bereich stehen die Schaltfrequenz und die
Resonanzfrequenz in dem für Mittelspannung typischen Verhältnis.
hier aufgebaute Modellanlage und die aus [1] liegen in diesem Bereich,
während die anderen Modellanlagen deutlich über diesen Werten liegen.
Die gleichmäßige Verteilung der gespeicherten Energie auf die Zweige, also
die Symmetrierung, ist schwieriger bei kleineren Werten der bezogenen
Energie, da Abweichungen deutlicher ins Gewicht fallen.
Um das Verhältnis von Resonanzfrequenz zur Abtastrate der Konfigu-
rationen sichtbar zu machen, dient Abb. 6.28. Die Resonanzfrequenzen
bei Mittelspannung sind höher als die bei Niederspannung, wo die meisten
im Bereich 80 Hz bis 120 Hz liegen. Eine Ausnahme stellt die in dieser
Arbeit aufgebaute Modellanlage dar. Die hohen Resonanzfrequenzen bei
Mittelspannung erfordern eine hohe Modulationsfrequenz bzw. eine hohe
Abtastrate der Regelung. Unter den Modellanlagen decken die Modulati-
onsfrequenzen von [45] und [77] diesen Bereich ab, während die anderen
niedrigere Frequenzen nutzen. Nur bei der hier aufgebauten Modellan-
lage stehen die Abtastrate der Regelung und die Resonanzfrequenz von
Zweiginduktivität und Submodulkapazität in dem bei Mittelspannung
typischen Verhältnis.
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7 Zusammenfassung des zweiten Teils
Im zweiten Teil stand die Beschreibung der Modellanlage im Vorder-
grund, insbesondere die Anforderungen an den Schutz bei der Erprobung
von Regelungsverfahren und die Dimensionierung der Komponenten des
Leistungsteils.
Bei der Berechnung des Energiehubs konnte die übliche Annahme
kreisstromfreien Betriebs auf den Fall mit triplen harmonic injection
erweitert werden. Zur Abschätzung des Einflusses der Zweigdrossel auf
die Auslegung der Kondensatoren und auf die Zweigspannung erwies sich
die Einführung der bezogenen Induktivität der Zweigdrossel als nützlicher
Vergleichswert.
Ein abschließender Vergleich der Resonanzfrequenzen und deren Ver-
hältnis zur Aktualisierungsrate der Regelung mit den Werten eines Mit-
telspannungs M2Cs und denen von anderen Modellanlagen zeigt die
besonders gute Nachbildung der bei Mittelspannung anzutreffenden Ver-
hältnisse durch die hier aufgebaute Modellanlage.
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